THE REDUCTION OF SIGNAL DYNAMIC IN ORTHOGONAL FREQUENCY DIVISION MULTIPLEX SYSTEMS by Urban, Josef
  
VYSOKÉ UČENÍ TECHNICKÉ V BRNĚ 
BRNO UNIVERSITY OF TECHNOLOGY 
 
FAKULTA ELEKTROTECHNIKY A KOMUNIKAČNÍCH
TECHNOLOGIÍ 
ÚSTAV RADIOELEKTRONIKY 
FACULTY OF ELECTRICAL ENGINEERING AND COMMUNICATION 
DEPARTMENT OF RADIO ELECTRONICS 
REDUKCE DYNAMIKY SIGNÁLU V SYSTÉMECH 
S ORTOGONÁLNÍM FREKVENČNÍM MULTIPLEXEM 
THE REDUCTION OF SIGNAL DYNAMIC IN ORTHOGONAL FREQUENCY DIVISION MULTIPLEX 
SYSTEMS 
DIZERTAČNÍ PRÁCE 
DOCTORAL THESIS 
AUTOR PRÁCE Ing. Josef Urban 
AUTHOR 
VEDOUCÍ PRÁCE  doc. Ing. Roman Maršálek, Ph.D. 
SUPERVISOR 
BRNO, 2009
Abstrakt 
Předložená dizertační práce je zaměřená do oblasti radiových komunikačních 
systémů s více nosnými. Tyto systémy jsou perspektivní pro současné i budoucí 
systémy v mobilních komunikacích a bezdrátových sítích. Výhody použití více nosných 
jako například odolnost vůči mnohacestnému šíření jsou vykoupeny i některými 
nevýhodami. Mezi ty patří zejména velký poměr mezi špičkovým a středním výkonem 
přenášeného signálu, který je překážkou v provozu výkonových zesilovačů v pásmu 
vysoké účinnosti. Práce se zabývá metodami redukce poměru mezi špičkovým 
a středním výkonem pro systémy OFDM, které jsou jedněmi z nejvyužívanějších 
systémů s více nosnými. Jedním z hlavních cílů je modifikace stávajících metod 
vedoucí ke snížení výpočetní náročnosti. Předmětem zájmu je dále analýza možností 
vzájemných kombinací vhodných metod vedoucích k výraznějšímu snížení poměru 
mezi špičkovým a středním výkonem bez nežádoucího zvýšení chybovosti. Součástí je 
také studium vlivu těchto metod na OFDM signály s různými parametry. 
Klíčová slova 
Ortogonální frekvenční multiplex, poměr špičkové a střední hodnoty výkonu 
signálu, clipping, omezení zkreslení, selective mapping, interleaving, partial transmit 
sequences. 
 
 Abstract 
This doctoral thesis is focused into the area of multicarrier radio communications 
systems. These systems are perspective for current and incoming mobile 
communications and wireless networks. Advantages of multicarrier systems like better 
multipath propagation resistivity are redeemed by some disadvantages. The high peak to 
average power ratio of transmitted signal belongs to these disadvantages, for its 
inconvenience for high efficient power amplification. The thesis concerns with peak to 
average power ratio reduction methods for OFDM systems, that belongs to the most 
used multicarrier systems. One of the main objectives is the modification of the existing 
methods with the intention of complexity reduction. Following subject of interest is 
the analysis of suitable methods combinations possibilities for more significant peak to 
average power ratio reduction. One part of this thesis is research of influence of these 
methods on the OFDM signals with different parameters.  
Keywords 
Orthogonal Frequency Division Multiplexing, Peak to Average Power Ratio, 
Clipping, Distortion Bound, Slective Mapping, Partial Transmit Sequences. 
 
 Prohlášení 
Prohlašuji, že svou dizertační práci na téma Redukce dynamiky signálu 
v systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem jsem vypracoval samostatně pod 
vedením školitele a s použitím odborné literatury a dalších informačních zdrojů, které 
jsou všechny citovány v práci a uvedeny v seznamu literatury na konci práce. 
Jako autor uvedené disertační práce dále prohlašuji, že v souvislosti s vytvořením 
této disertační práce jsem neporušil autorská práva třetích osob, zejména jsem nezasáhl 
nedovoleným způsobem do cizích autorských práv osobnostních a jsem si plně vědom 
následků porušení ustanovení § 11 a následujících autorského zákona č. 121/2000 Sb., 
včetně možných trestněprávních důsledků vyplývajících z ustanovení § 152 trestního 
zákona č. 140/1961 Sb. 
V Brně dne 31. srpna 2009 ____________________________ 
 autor práce 
Bibliografická citace 
URBAN, J.  Redukce dynamiky signálu v systémech s ortogonálním frekvenčním 
multiplexem. Dizertační práce. Brno: FEKT VUT v Brně, 2009. 73 stran. 
 Seznam zkratek 
16QAM šestnáctistavová kvadraturní modulace (16 quadrature amplitude 
modulation) 
64QAM šedesátičtyřstavová kvadraturní modulace (64 quadrature amplitude 
modulation) 
ACPR poměr výkonu v hlavním a postranním frekvenčním pásmu (adjacent 
channel power ratio) 
AWGN aditivní bílý gausovský šum (additive white Gausian noise) 
BER bitová chybovost (bit error rate) 
BPSK binární fázové klíčování (binary phase shift keying) 
CCDF doplňková kumulativní distribuční funkce (complementary cumulative 
distribution function) 
CP cyklická kopie (cyclic prefix) 
DMT vícetónová modulace (discrete multi-tone)  
EVM (error vector magnitude) 
FFT rychlá Fourierova transformace (fast Fourier transform) 
IBO (input back off) 
ICI interference mezi nosnými (inter carrier interference) 
ISI mezisymbolová interference (inter symbol interference) 
IFFT zpětná rychlá Fourierova transformace (inverse fast Fourier transform) 
CDMA kódové dělení přenosových kanálů (code division multiple access) 
MSR více reprezentací signálu (multiple signal representation) 
OBO (output back off) 
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PBO (peak back off) 
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PTS (partial transmit sequences) 
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SCAF zjednodušené ořezání s filtrací (simplified clipping and filtering) 
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DS bezpečná vzdálenost v konstelačních diagramech 
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E{} střední hodnota 
f frekvence 
fVZ vzorkovací frekvence 
L faktor převzorkování 
m pořadí symbolu 
M počet subbloků v PTS 
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1. Úvod 
Bezdrátové komunikační technologie patří v dnešní době k nejrychleji se 
rozvíjejícím odvětvím. Výrazně narůstá potřeba neustálého navyšování přenosových 
rychlostí i kvality přenosu. Požadovaná přenosová rychlost je již velmi obtížně 
dosažitelná pomocí systémů využívajících jedinou nosnou. Navíc jsou tyto systémy 
kvůli krátké době trvání jednotlivých signálových prvků velmi náchylné na rušení 
způsobené mnohacestným šířením, které je především v zastavěných oblastech velmi 
častým jevem doprovázejícím bezdrátovou komunikaci. 
Vhodnější alternativou je tedy použití systémů o více nosných. Hlavní 
charakteristickou vlastností modulací o více nosných je rozklad širokopásmového 
kanálu v sadu ideálně nezávislých úzkopásmových subkanálů. Původní datový tok se 
tedy rozdělí do několika cest, čímž se výrazně prodlouží doba trvání jednotlivých 
signálových prvků a celý přenosový systém se stává odolnějším vůči mnohacestnému 
šíření. 
Nejběžněji používanými systémy jsou OFDM (Orthogonal Frequency Division 
Multiplex), DMT (Discrete MultiTone), MC-CDMA (MultiCarrier Code Division 
Multiple Access). 
Jednou z nejvýznamnějších nevýhod systémů více nosných je vysoká dynamika 
přenášených signálů, respektive velký poměr mezi špičkovou a střední hodnotou 
výkonu signálu. Tento poměr udává veličina PAPR (Peak to Average Power Ratio). 
Výkonové zesilovače jsou provozovány s ohledem na vysokou účinnost v pásmu 
nelineární přenosové charakteristiky. Zde však dochází k velkému zkreslení signálu s 
vysokým poměrem maximální a střední hodnoty výkonu. Dalším důvodem ke snižování 
vysokého PAPR signálu může být snížení zkreslení způsobené D/A převodem 
(dynamický rozsah D/A převodníku je omezený). V neposlední řadě, signál s 
redukovanými špičkovými výkonovými hodnotami bude vysílán s vyšší střední 
hodnotou výkonu při zachování maximální možné přípustné vysílací úrovně výkonu 
signálu. 
Dizertační práce se zabývá redukcí dynamiky v systémech OFDM, které jsou 
v současnosti nejrozšířenější. OFDM je v současnosti používána například 
ve standardech IEEE 802.11a, IEEE802.11g, IEEE802.16, HIPERLAN 2, Digital Audio 
Broadcasting, Digital Video Broadcasting a dalších. 
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1.1. Úvod do problematiky 
1.1.1. Ortogonální frekvenční multiplex 
V systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem (OFDM) je datový tok 
modulován na velký počet nosných. Frekvenční pásmo je rozděleno na velké množství 
úzkých kanálů, doba trvání jednotlivých signálových prvků se tak výrazně prodlouží. 
Výsledná rychlost přenosu je součtem rychlostí všech subkanálů. Časový rozptyl 
signálů přicházejících po různých drahách je vůči době trvání jednotlivých 
symbolových prvků výrazně menší, než při použití modulace o jediné nosné. Signál je 
proto významně odolnější vůči rušení způsobeným mnohacestným šířením. 
OFDM se oproti jiným technikám s více nosnými kmitočty v zásadě liší 
ortogonalitou jednotlivých subkanálů, která je dosažena vhodným umístěním nosných 
na frekvence, při kterých ostatní nosné modulované nefiltrovaným pravoúhlým 
signálem funkce sin(x)/x procházejí nulou (viz obrázek 1.1). Díky tomu není nutné 
vkládat mezi jednotlivé nosné kmitočty ochranná frekvenční pásma, což má za následek 
zvýšení spektrální účinnosti. Ta je dle [7] ve srovnání s klasickým frekvenčním 
multiplexem (FDM) téměř dvojnásobná. 
 
Obr. 1.1 Spektrum ortogonálních obálek nosných 
Pokud pro reálné signály x1(t) a x2(t) platí vztah: 
 ( ) ( ) 0
0
21 =⋅∫
τ
dttxtx  (1.1) 
…pak jsou tyto signály na periodě τ ortogonální.  
 Redukce dynamiky signálu v systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem 
 
 
- 3 - 
 
Aby byla v OFDM zachována ortogonalita během symbolové periody, je třeba 
na jednotlivých nosných volit takové modulace, které po dobu symbolové periody 
zachovávají konstantní modul a fázi. Tomu vyhovuje například modulace QPSK, 
16QAM, 64QAM, které se pro tento účel používají. Tyto modulace používané 
na jednotlivých nosných se často nazývají mapování. 
OFDM signál x(t), v němž jsou vstupní data mapována pomocí QPSK, můžeme 
podle [34] zapsat následovně:  
 
 ( ) ( )∑ ∑+∞
−∞= =
⋅⋅⋅⋅−⋅=
m
N
n
T
tnj
T
m
n emTtrectXtx
1
2 π
 (1.2) 
 
kde  mnX    je komplexní číslo nabývající hodnot dle použitého mapování
   n     udává pořadí nosné 
   m     udává pořadí signálového prvku 
   T     je doba trvání OFDM symbolu 
   ( )Trect   je funkce pravoúhlého okna s dobou trvání T 
   N    je počet nosných 
Kmitočty jednotlivých nosných jsou dány vztahem: 
 
T
n
n
⋅⋅= πϖ 2  (1.3) 
OFDM lze dle [35] realizovat pomocí inverzní rychlé Fourierovy transformace 
IFFT (viz obrázek 1.2). Takto bude nadále v celé práci realizována. 
 
 
Obr. 1.2 Blokové schéma OFDM modulátoru realizovaného pomocí IFFT 
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Vkládání nulových složek 
Do každého OFDM symbolu jsou obvykle vkládány nulové složky z důvodu 
vytvoření postranních ochranných frekvenčních pásem. Toto vkládání bude dále 
označeno ZP (Zero-Padding). 
Jsou-li data pro jeden OFDM symbol ve frekvenční oblasti: 
 [ ]mNmmm XXXX ...., 21=  (1.4) 
Výsledný OFDM symbol ve frekvenční oblasti s vloženými nulovými složkami o 
počtu Z bude: 
 ⎥⎦
⎤⎢⎣
⎡=
++
m
N
m
N
m
NZ
m
N
mmm XXXXXXX ....,,0....0,0,....,
2
2
1
2
21
2
21  (1.5) 
Ochranný interval 
V prostředí, ve kterém dochází k mnohacestnému šíření signálu, vznikají 
v přijímači mezisymbolové interference ISI (Inter Symbol Interference) a interference 
mezi nosnými vlnami ICI (Inter Carrier Interference). Tyto efekty lze potlačit vložením 
tzv. ochranného intervalu. Jedná se o krátký úsek v časové oblasti, který předchází 
každý OFDM symbol, na kterém není nic vysíláno.  
Cyklická kopie 
Namísto ochranného intervalu se často používá tzv. cyklická kopie CP (Cyclic 
Prefix). Ta vznikne zkopírováním C posledních vzorků symbolu před daný OFDM 
symbol. 
Je-li m-tý OFDM symbol v časové oblasti vyjádřen pomocí jeho vzorků: 
 [ ]m ZNmmm xxxx += ...., 21  (1.6) 
Výsledný OFDM symbol včetně cyklické kopie o délce C bude: 
 [ ]m ZNmmm ZNm CZNm CZNm xxxxxxx +++−++−+= ....,,...., 2121  (1.7) 
Cyklickou kopií dojde k prodloužení doby trvání symbolového prvku. Doba trvání 
OFDM symbolu bez CP T naroste o dobu trvání CP TCP na celkovou dobu trvání 
OFDM symbolu s CP Tcelk  Výsledný signál tedy bude [35]: 
 ( ) ( )∑ ∑+∞
−∞= =
⋅⋅⋅⋅−⋅=
m
N
n
T
tnj
celkT
m
n emTtrectXtx celk
1
2 π
 (1.8) 
Délka cyklické kopie je pro jednotlivé standarty pevně definovaná. Například pro 
Hiperlan II, respektive IEEE 802.11a s N=52 nosných, Z=12 nulových složek je délka 
CP rovna C=8 nebo C=16. Uvádí se většinou poměr délky CP k délce OFDM symbolu 
bez CP. U zmíněného Hiperlan II, kde délka FFT odpovídá N+Z=64, délka CP je tedy 
1/8, respektive 1/4. Nově zaváděný standard DVB-T2 [5] definuje pro své jednotlivé 
módy cyklické kopie o délkách 1/128, 1/32, 1/16, 19/256, 1/8, 19/128 a 1/4. 
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1.1.2. Dynamika OFDM signálů 
Výkonové koncové zesilovače (PA) se z důvodu dosažení vysoké účinnosti 
používají v pásmu nelineární části převodní charakteristiky. Proto je zapotřebí, aby 
těmito zesilovači procházel signál s co nejmenší dynamikou. OFDM signály však 
vykazují vysoký poměr špičkového ke střednímu výkonu. Tento poměr bývá definován 
pomocí veličiny PAPR (Peak to Average Power Ratio), někdy označované jako PAR. 
Vysoký poměr špičkového a středního výkonu signálu je také nežádoucí například při 
D/A převodu [11]. Dalším důvodem ke snižování PAPR signálu je možnost vysílání 
signálu s vyšším středním výkonem při zachování maximálních povolených vysílacích 
hodnot. 
PAPR 
Poměr špičkové a střední hodnoty výkonu signálu x(t) na časovém intervalu τ je 
podle [35] definován vztahem: 
 ( ){ } ( )( ){ }2
2
10
max
log10,
txE
tx
tsPAPR t ττ ∈⋅=  (1.9) 
kde  ( ) 2max tx
t τ∈  představuje maximální hodnotu okamžitého výkonu 
   ( ) }{ 2txE  představuje střední hodnotu výkonu signálu 
Časový interval τ, na kterém se určuje PAPR signálu, bývá zpravidla roven době 
trvání OFDM symbolu T. 
Nejnepříznivější situace nastává pro případ, je-li N subnosných sečteno se stejnou 
fází [35]. Takovýto signál poté vykazuje maximální možnou hodnotu PAPR danou 
následujícím vztahem: 
 ( )NPAPRMAX 10log10 ⋅=  (1.10) 
Distribuční funkce CCDF 
Vztah (1.10) udává maximální možnou hodnotu PAPR. Tohoto maxima, i hodnot 
blízkých, však skutečný OFDM signál dosahuje s velmi malou pravděpodobností. Proto 
se k vyjádření PAPR signálu většinou používá doplňková kumulativní distribuční 
funkce CCDF (Complementary Cumulative Distribution Function). Jedná se o funkci 
vyjadřující pravděpodobnost, že PAPR nabývá hodnoty větší nebo rovné než je zvolená 
prahová hodnota PAPR0 [9]: 
 ( ) ( )00 PAPRPAPRPPAPRCCDF ≥=  (1.11) 
Teoretické průběhy doplňkových kumulativních distribučních funkcí PAPR pro 
OFDM signál o N nosných je možné aproximovat několika v literatuře uváděnými 
vztahy. 
Dle [21] lze teoretické CCDF pro PAPR OFDM signálu odhadnout dle vztahu: 
 ( ) ( )NPAPRePAPRCCDF 0110 −−−≈  (1.12) 
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Další možností teoretického výpočtu CCDF pro PAPR dle [53] je vztah: 
 ( )
⎪⎪⎩
⎪⎪⎨
⎧
>
≤
≈
−
−
−
1
3
,
1
3
,
1
3
0
0
0
0
0
0
0
PAPR
PAPR
PAPR
ePAPRN
ePAPRN
ePAPRNPAPRCCDF π
ππ
 (1.13) 
 
Obr. 1.3 Teoretické průběhy CCDF pro PAPR OFDM signálů o různém počtu nosných 
Na obrázku 1.3 jsou znázorněny teoretické průběhy CCDF pro PAPR OFDM 
signálů o různém počtu nosných. Uvedené průběhy se mírně liší při použití jednotlivých 
vztahů pro odhad (1.11 a 1.12). Výsledky získané vlastními simulacemi leží přibližně 
mezi odhady dle výše uvedených vztahů. 
1.1.3. Vliv nelinearit na OFDM 
Salehův model nelinearity výkonového zesilovače 
Aby bylo možné simulovat reálný přenosový kanál pro OFDM signály včetně 
přítomnosti nelineárního zkreslení, které vzniká na výkonových zesilovačích, je nutné 
definovat model této nelinearity. Jeden z nejznámějších je Salehův model nelinearity 
výkonového zesilovače definovaný dle [14] následovně:  
 ( ) 2
1
1
1 mn
m
nm
n
x
x
xG
⋅+
⋅= β
α
 (1.14) 
 ( ) 2
2
2
2
1 mn
m
nm
n
x
x
x
⋅+
⋅= β
αϕ  (1.15) 
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kde G odpovídá amplitudě (AM/AM charakteristiky) a ϕ posunutí fáze (AM/PM 
charakteristiky). α1, β1, a2, b2 jsou konstanty, pomocí kterých jsou charakteristiky 
modelu aproximovány k charakteristikám reálných výkonových zesilovačů (dále PA).  
Konkrétně dle [14] pro TWT (Traveling Wave Tube) PA: 
 ( ) 2
1
2
m
n
m
nm
n
x
x
xG
+
⋅=  (1.16) 
 ( ) 2
2
1
3
m
n
m
n
m
n
x
x
x
+
=
π
ϕ  (1.17) 
Obě charakteristiky, amplitudová i fázová, jsou zobrazeny na obrázku 1.4: 
 
Obr. 1.4 Přenosová charakteristika Salehova modelu nelineárního TWT PA 
Pracovní bod výkonového zesilovače 
Pracovní bod výkonového zesilovače bývá většinou definován pomocí parametru 
IBO (Input Back Off). IBO udává poměr mezi saturačním vstupním výkonem 
zesilovače inPmax, a střední hodnotou výkonu vstupního signálu odpovídající rozptylu 
2
xσ : 
 2
max,
10log10
x
inPIBO σ⋅=  (1.18) 
Další možností určení pracovního bodu jsou OBO (Output Back Off) a PBO 
(Peak Back Off) 
 2
max,
10log10
x
outPOBO σ⋅=  (1.19) 
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x
in
P
P
PBO
max,
max,
10log10 ⋅=  (1.20) 
kde outPmax,  je výstupní saturační výkon zesilovače a xPmax,  je maximální výkon 
vstupního signálu. 
EVM 
Zkreslení OFDM signálu se mimo jiné projeví rozptylem bodů v konstelačním 
diagramu kolem jednotlivých stavů. S tímto rozptylem roste chybovost signálu, která 
vzniká chybným rozpoznáním stavu v přijímači. Matematicky lze tento rozptyl vyjádřit 
pomocí veličiny EVM (Error Vector Magnitude), která je dle [18] definována 
následovně: 
 
( )
( )∑
∑
=
=
=
S
S
N
k I
S
N
k
S
kX
N
k
N
EVM
1
2
1
2
1
1 ε
 (1.21) 
 ( ) ( ) ( )kX
H
HYkXk I
k
D −−⋅=
−
1
0ε  (1.22) 
kde  NS    je počet bodů v konstelačním diagramu, pro které je výpočet 
       prováděn 
   XI(k)   je ideálně přenesený bod v konstelačním diagramu 
   XD(k)   je přijatý bod v konstelačním diagramu 
   H0, H1, Y jsou konstanty kompenzující posunutí a natočení bodů 
v konstelačním diagramu 
Hodnota EVM vypovídá o míře rozptylu bodů v konstelačním diagramu oproti 
rozptylu původních bodů. Body v konstelačním diagramu reprezentující původní 
nezkreslený signál mají rozptyl EVM=0 %. 
Maximální přípustné hodnoty EVM bývají definovány pro jednotlivé 
telekomunikační standardy. 
ACPR 
Adjacent Channel Power Ratio (ACPR) dle [3] udává poměr mezi výkonem 
signálu přenášeným v daném frekvenčním pásmu a výkonem téhož signálu emitovaným 
do sousedního pásma:  
 
( )
( )∫
∫
=
3
2
2
1
f
f
f
f
dffP
dffP
ACPR  (1.23) 
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kde hlavní frekvenční pásmo leží mezi kmitočty f1 a f2, kmitočtový rozsah mezi 
kmitočty f2 a f3 je pásmo, na kterém se měří výkon emitovaný mimo hlavní frekvenční 
rozsah. 
Závislost EVM a ACPR na IBO 
V této simulaci je pomocí IBO nastavena poloha pracovního bodu zesilovače dle 
(1.15). Konkrétně je použit již zmíněný Salehův model nelineárního TWT výkonového 
zesilovače (viz. (1.13), (1.14) a obrázek 1.4). Pro OFDM signál o N=64 nosných je na 
následujícím obrázku vykresleno spektrum při různém IBO. S rostoucím IBO klesá 
výkon emitující se z hlavního frekvenčního pásma do sousedních.  
 
 
Obr. 1.5 Spektrum OFDM signálu po průchodu nelinearitou při různém IBO 
Na obrázku 1.6 je vyjádřena závislost klesajícího výkonu mimo hlavní frekvenční 
pásmo s rostoucím IBO pomocí parametru ACPR (zelená křivka). Modrá křivka 
vykresluje závislost EVM. S rostoucím IBO dochází k přibližně exponenciálnímu 
poklesu EVM a lineárnímu růstu ACPR, jelikož zvyšováním IBO se posouvá pracovní 
bod PA do více lineární části převodní charakteristiky. 
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Obr. 1.6 Závislost EVM a ACPR OFDM signálu na IBO při průchodu Salehovým modelem PA 
1.2. Rozbor současného stavu v oblasti redukce PAPR 
Metody pro redukci PAPR lze rozdělit v zásadě do dvou skupin. První skupina 
metod způsobuje nelineární zkreslení signálu a tedy i zvýšení EVM a ACPR 
(viz kapitola 1.1.3). Do této skupiny metod patří zejména ořezání signálu (clipping) 
a jeho modifikace. Druhá skupina toto zkreslení signálu nezpůsobuje, náleží sem 
například metody SLM, PTS, rezervace tónů a vkládání tónů.  
Některé ze známých metod pro redukci PAPR v OFDM:  
• Ořezání signálu (clipping) a jeho modifikace [2, 35, 44, 49] 
• Více reprezentací jednoho signálu MSR (Multiple Signal Representation) - 
SLM (Selective Mapping) [26, 42, 48, 52], PTS (Partial Transmit 
Squences) [10, 26, 43] 
• Rezervace tónů, vkládání tónů [24, 35, 50] 
Vzhledem k tomu, že v dané oblasti neexistuje česká terminologie, bude pro 
pojmenování jednotlivých metod v některých případech dále použito originální 
názvosloví. 
1.2.1. Vliv redukce PAPR na bitovou chybovost v přenosovém 
kanálu 
Vysoký poměr špičkového a středního výkonu signálu způsobuje vysoké zkreslení 
při průchodu signálu prvkem s nelineární přenosovou charakteristikou. Těmito prvky 
jsou v reálné přenosové cestě OFDM signálů především koncové stupně výkonových 
zesilovačů.  
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Na obrázku 1.7 je znázorněna závislost bitové chybovosti na průměrné hodnotě 
PAPR signálu, u kterého bylo PAPR sníženo metodou nezpůsobující zkreslení signálu 
(konkrétně SLM na bázi interleavingu, viz kapitola 2.6.1). Na výstup OFDM signálu je 
zařazen Salehův model nelineárního výkonového zesilovače, pracovní bod je nastaven 
pomocí IBO=5dB. V reálném přenosovém kanálu je poté přičten aditivní šum Gaussova 
rozložení s poměrem SNR=20dB. OFDM signál obsahuje 200 datových nosných 
mapovaných pomocí QPSK, délka FFT je 256. 
 
Obr. 1.7 Závislost bitové chybovosti na PAPR signálu v reálném přenosovém kanálu 
Tento obrázek názorně demonstruje vliv redukce PAPR na redukci zkreslení 
signálu při průchodu nelineárním PA, tedy i na snížení chybovosti BER. 
1.2.2. Ořezání signálu (clipping) 
Jedná se o jednoduchou limitaci absolutní hodnoty signálu v časové oblasti. Tuto 
operaci lze zapsat následovně: 
 ( ) ( )( )
( )
( )⎩⎨
⎧
≤
>⋅=
⋅
Atx
Atx
tx
eA
tx
tj
CLIP ,
,φ
 (1.24) 
Kde  x(t) je původní OFDM signál v časové oblasti 
   φ(t) je fáze signálu x(t) 
   A  je maximální absolutní hodnota signálu xCLIP(t) po ořezání  
Ořezání je nejméně výpočetně náročná metoda pro redukci dynamiky signálu. 
Avšak pro praktické využití je méně vhodná. Ořezání špiček způsobí nelineární 
zkreslení signálu a to se projeví nejen nižší odolností signálu vůči rušení způsobeného 
 Redukce dynamiky signálu v systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem 
 
 
- 12 - 
 
aditivním šumem, ale také rozšířením frekvenčního pásma signálu. Signál tak zasahuje 
do sousedních frekvenčních pásem. 
1.2.3. Opakované ořezání s frekvenční filtrací 
Rozšíření kmitočtového spektra po ořezání signálu lze eliminovat frekvenční 
filtrací. Frekvenční filtrace ořezaného signálu však způsobí opětovný nárůst špiček 
v signálu a tedy i nárůst PAPR. Proto byla v [2] navržena metoda založená 
na opakování procesu ořezání s frekvenční filtrací, která je nazývána Opakované 
ořezání s frekvenční filtrací. Cílem opakování procesu ořezání a frekvenční filtrace je 
dosáhnout redukce PAPR srovnatelné s pouhým ořezáním, avšak spolu s potlačením 
výkonu emitovaného do sousedních kmitočtových pásem. 
Na obrázku 1.1 je znázorněno blokové schéma opakovaného ořezání (clipping) 
s frekvenční filtrací. 
 
Obr. 1.8 Blokové schéma opakovaného ořezání s frekvenční filtrací 
Jako vstupní signál je použit OFDM signál, který je nejprve v časové oblasti 
ořezán v bloku CLIP na maximální hodnotu A, poté převeden symbol po symbolu 
do frekvenční roviny pomocí FFT a následně filtrován. Filtrace je provedena znovu-
nastavením prostředních Z původně nulových složek (Zero Padding), vkládaných 
z důvodu vytvoření krajních frekvenčních ochranných pásem. Celý proces tento proces 
je poté několikrát opakován. 
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1.2.4. Zjednodušené ořezání s frekvenční filtrací 
Nevýhodou opakovaného ořezání s frekvenční filtrací je vysoká výpočetní 
náročnost způsobená velkým počtem nutných FFT výpočtů. Pro každé opakování 
operace ořezání a frekvenční filtrace je zapotřebí 2 výpočtů FFT, například pro 3krát 
opakované ořezání s filtrací je tedy nutné použít (1 + 3 . 2) = 7 výpočtů FFT. 
Zjednodušené ořezání a filtrace SCAF (Simplified Clipping And Filtering) [42, 
49] je metoda dosahující téměř shodných výsledků co se týče redukce PAPR 
i způsobeného zkreslení signálu, avšak spolu s výrazně nižší výpočetní náročností. Ta je 
dle [49] dána pouhými třemi nutnými FFT výpočty v celém modulátoru. 
1.2.5. Více reprezentací jednoho signálu - MSR 
Více reprezentací jednoho signálu - MSR (Multiple Signal Representation) je 
slupina metod založených na vytváření více v ideálním případě statisticky nezávislých 
reprezentací jednoho signálu. Z těchto reprezentací obsahujících stejnou informaci je 
pro vlastní přenos vybrána vždy ta s nejnižší hodnotou PAPR. Do skupiny metod MSR 
patří především metody SLM (Selective Mapping) [26, 42, 48, 52] a PTS (Partial 
Transmit Sequences) [10, 26, 43]. 
Základní blokové schéma metod MSR je na obrázku 1.2: 
 
Obr. 1.9 Obecné blokové schéma metod MSR 
SLM 
Metody SLM (Selective Mapping) jsou založené na přeuspořádávání vstupní 
bitové posloupnosti dat dle různých předpisů [23], případně na násobení symbolů 
pseudonáhodnými posloupnostmi [47]. Vzniká tak více realizací každého OFDM 
symbolu a z nich je pro vlastní přenos vybrána ta s nejnižší hodnotou PAPR. Protože je 
nutné na straně přijímače tuto posloupnost demodulovat v původní data, je zapotřebí 
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přenášet ještě tzv. postranní informaci SI (Side Information), díky které je toto zpětné 
dekódování v přijímači možné. Metoda SLM je často realizována prokládáním 
(interleaving). Jedním ze základních typů používaných prokladačů je maticový 
prokladač. 
PTS 
Další metodou ze skupiny nezkreslujících metod pro redukci PAPR v systémech 
OFDM je PTS (Partial Transmit Sequences) [10, 26, 43]. Jejím základem je využití 
linearity Fourierovy transformace. Její princip lze demonstrovat na jednoduchém 
příkladu. 
Mějme mapovaná data m-tého OFDM symbolu rozdělena na dvě části 1,mX  
a 2,mX  každá z částí obsahuje polovinu nosných a druhá polovina je nahrazena nulami:  
 ⎥⎦
⎤⎢⎣
⎡=
2
21
2
21
1, 0....0,0,...., N
m
N
mmm XXXX  (1.25) 
 ⎥⎦
⎤⎢⎣
⎡=
++
m
N
m
N
m
NN
m XXXX ....,,....0....0,0
2
2
1
22
21
2,  (1.26) 
Výsledný OFDM symbol v časové oblasti lze získat: 
 ( ) ( ) ( )2,1,2,1, mmmmm XIFFTXIFFTXXIFFTx +=+=  (1.27) 
Je tedy možné získat výsledný OFDM symbol v časové oblasti součtem IFFT 
obrazů dílčích částí původního symbolu ve spektru doplněných nulovými složkami. 
Tyto jednotlivé subsymboly je možné v časové oblasti násobit různými hodnotami 
a vytvořit tak více reprezentací, ze kterých lze opět pro vlastní přenos použít tu 
s nejnižší hodnotou PAPR. 
1.2.6. Rezervace tonů 
Redukce PAPR pomocí rezervace tónů spočívá ve vyčlenění určitých nosných, na 
kterých bude vysílána posloupnost s jediným účelem, a to redukovat PAPR [24, 35]. 
Každý OFDM symbol se skládá z datového vektoru a z vektoru pro redukci PAPR. Tato 
metoda patří do skupiny metod nezkreslující výsledný signál. Na rozdíl od předchozích 
metod založených na MSR (Multiple Symbol Representation), do kterých patří uvedené 
SLM i PTS, není zde nutné přenášet postranní informaci a přijímač neprovádí žádné 
dodatečné úlohy spojené s demodulací signálu v důsledku použití této metody pro 
redukci PAPR při vysílání. 
K minimalizaci PAPR je třeba vypočíst již zmíněný vektor omezující špičky, a to 
pro každý OFDM symbol. Tento vektor lze získat gradientním algoritmem popsaným 
v [24]. Po výpočtu vektoru omezujícího špičky se tento vektor sloučí s datovým 
vektorem, je převeden do časové oblasti pomocí IFFT a vysílán. 
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Obr. 1.10 Blokové schéma OFDM vysílače s metodou rezervace tónů [24] 
1.2.7. Vkládání tónů 
Vkládání nosných [35, 50] je obdobou výše uvedené metody rezervace tónů. 
Rozdíl je v tom, že zde nejsou určité nosné rezervované pouze pro vektor omezující 
špičky v signálu. Vektor omezující špičky v signálu je zde přičítán k datovému vektoru. 
Mezi výhody této metody patří obdobně jako u předcházející metody rezervace tónů 
především to, že patří do skupiny metod nezkreslujících signál, není nutno přenášet 
postranní informaci. Oproti rezervaci tónů není snížena přenosová rychlost vlivem 
rezervace určitých nosných pouze pro vektor omezující špičky v signálu, naproti tomu 
dochází k zvýšení přenášeného výkonu, viz [35]. 
 
Obr. 1.11 Blokové schéma OFDM vysílače s metodou vkládání tónů 
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1.3. Cíle dizertace 
Dnes hojně využívané modulace s více nosnými mají výraznou nevýhodu 
ve vysoké dynamice přenášeného signálu, vyjádřené veličinou PAPR. Vysoká 
dynamika způsobuje velké nelineární zkreslení signálu především ve výkonových 
zesilovačích, je díky ní kladen velký nárok na D/A převod a vzhledem k zachování 
maximálního povoleného vysílacího výkonu a velkým výkonovým špičkám bývá 
střední vysílaný výkon nízký. 
Předložená dizertační práce se zabývá aplikací redukce PAPR na ortogonální 
frekvenční multiplexu OFDM (používaného v IEEE 802.11a, IEEE802.11g, 
IEEE802.16, HIPERLAN 2, Digital Audio Broadcasting, Digital Video Broadcasting 
a dalších). 
Cíle dizertační práce lze shrnout do několika následujících bodů: 
• Návrh a analýza různých postupů pro omezení zkreslení v metodách 
založených na ořezání signálu. 
• Návrh vhodných kombinací metod za účelem výraznější redukce PAPR spolu 
se snížením chybovosti v reálném přenosovém kanálu. 
• Analýza navržených metod pro různé parametry použité modulace OFDM 
(počet nosných, typy modulace nosných). 
• Rozbor výpočetní náročnosti jednotlivých metod a analýza možností jejího 
snížení navrženou kombinací. 
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2. Rozbor a modifikace současných metod 
V této kapitole je proveden rozbor v současnosti používaných metod s cílem 
stanovení vhodných parametrů jednotlivých metod pro použití ve vzájemných 
kombinacích. Metoda zjednodušeného ořezání s filtrací je dále doplněna o blok 
omezující zkreslení výstupního signálu. Jsou porovnány různé způsoby provedení 
omezení zkreslení, včetně výpočetně nejméně náročného postupu, při kterém je 
zkreslení limitováno bez ohledu na polohu stavu daného signálového prvku. 
2.1. Ořezání (clipping) 
Ořezání signálu (clipping), je základní a nejjednodušší způsob odstranění špiček 
v signálu, které způsobují vysoké PAPR. Signál je ořezáván dle vztahu (1.23) v časové 
oblasti. Pro nastavení míry limitace signálu je názornější použít relativní hodnoty, 
ze které je poté vypočtena absolutní hodnota A. V následující práci bude pro nastavení 
ořezání signálu používána konstanta PC (PAPR after Clipping) definována 
dle následujícího vztahu:  
 
 ( ){ }2
2
10log10
txE
APC ⋅=  (2.1) 
 
Tento vztah připomíná definici PAPR, viz vztah (1.9). Konstanta A je maximální 
absolutní hodnota signálu po ořezání, ( ) }{ 2txE  odpovídá střední hodnotě výkonu 
původního signálu před ořezáním. Konstantou PC je tedy určena žádaná hodnota PAPR 
u signálu po ořezání. Konstantu A lze pro realizaci operace ořezání vypočítat ze vztahu 
2.1 a znalosti střední hodnoty výkonu signálu a zadané konstanty PC následovně: 
 
 ( ){ }22010 txEA PC ⋅=  (2.2) 
 
Ořezáním je však signál nelineárně zkreslen, což se mimo jiné projeví ve zvýšení 
výkonu emitovaného do postranních kmitočtových pásem signálu. Tento jev je zobrazen 
na obrázku 2.1 a lze jej považovat za jednu z významných nevýhod této metody. Pro 
simulaci byl zvolen OFDM signál s N=40 použitými a Z=24 nulovými nosnými 
v symbolu a konstanta PC=4dB. 
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Obr. 2.1 Frekvenční spektrum signálu po ořezání 
Zvýšení výkonu signálu mimo vyhrazené frekvenční pásmo lze úspěšně řešit 
frekvenční filtrací. Tou však dojde k opětovnému nárůstu již ořezaných špiček 
v signálu, proto také k opětovnému zvýšení PAPR. 
2.2. Opakované ořezání s frekvenční filtrací 
Metoda opakovaného ořezání s frekvenční filtrací [2] řeší problém s nevhodným 
tvarem spektra signálu, protože po ořezání signálu je použita frekvenční filtrace. Celý 
proces ořezání a filtrace je tedy vhodné opakovat. Blokové schéma této metody bylo 
uvedeno na obrázku 1.8.  
Na obrázku 2.2 jsou doplňkové distribuční funkce CCDF pro PAPR signálů, 
u kterých byla provedena redukce PAPR pomocí opakovaného ořezání s frekvenční 
filtrací. Pro simulaci byl zvolen OFDM signál s N=40 použitými a Z=24 nulovými 
nosnými. Konstanta pro ořezání signálu byla nastavena na PC=3dB. Je vidět, že 
s rostoucím počtem opakování procesu ořezání s frekvenční filtrací se snižuje vliv 
dalšího opakování tohoto procesu na výsledné PAPR signálu. Zároveň výrazně vzrůstá 
výpočetní náročnost. Ta je dána především počtem nutných FFT operací. Pro každé 
opakování procesu ořezání s frekvenční filtrací je zapotřebí dvou výpočtů FFT. Jako 
ideální volba se proto v tomto případě jeví 3krát opakované ořezání s frekvenční filtrací. 
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Obr. 2.2 CCDF funkce pro PAPR signálů upravených opakovaným ořezáním s frekvenční filtrací 
2.3. Zjednodušené ořezání s  filtrací – SCAF 
Metoda opakovaného ořezání s filtrací je výpočetně náročnější kvůli nutnosti 
provádět pro každé opakování celého procesu 2 výpočty FFT. Při 3krát opakovaném 
ořezání s frekvenční filtrací je tedy zapotřebí celkem (3 . 2 + 1) = 7 výpočtů FFT. Jak 
již bylo zmíněno v kapitole 1.2.4, redukce výpočetní náročnosti je důvodem 
pro nahrazení metody opakovaného ořezání s frekvenční filtrací metodu 
zjednodušeného ořezání s frekvenční filtrací. Pro realizaci této metody je zapotřebí 
pouze 3 FFT výpočtů [49].  
 
Obr. 2.3 Blokové schéma OFDM modulátoru s metodou zjednodušeného ořezání a filtrací [49] 
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Na obrázku 2.3 je blokové schéma OFDM modulátoru s implementovanou 
metodou zjednodušeného ořezání s filtrací v podobě navržené v [49]. Vstupní data jsou 
opět mapována vhodnou základní modulací, poté je do každého symbolu přidáno 
Z nulových složek (ZP) pro vytvoření postranních ochranných frekvenčních pásem. 
Takto vytvořený symbol je převeden do časové roviny pomocí IFFT a následně ořezán 
v bloku CLIP na hodnotu A vypočtenou dle vztahu (2.2) z konstanty PC. Chybový 
signál E je vypočten jako rozdíl původního OFDM signálu a signálu po ořezání. Poté je 
tento chybový signál převeden do frekvenční oblasti pomocí FFT a filtrován nulováním 
Z původně nulových složek. Takto filtrovaný chybový signál je ve frekvenční rovině 
násoben konstantou β, jejíž odhad lze podle [49] určit dle následujících vztahů: 
 ( )( )23
2
3
11
11
α
αβ
−−
−−≈
⋅k
 (2.3) 
 
σπ
α
A
1
3
22 ⋅=  (2.4) 
…kde k  je ekvivalent počtu opakování ořezání s frekvenční filtrací 
   σ 2 je rozptyl reálné části původního OFDM  
     signálu x(t) 
   A  odpovídá úrovni ořezání signálu, viz vztahy (1.24) a (2.2) 
Výsledný OFDM signál je získán odečtením upraveného chybového signálu 
od původního signálu ve frekvenční oblasti a převedením do časové oblasti. 
 
Obr. 2.4 Srovnání CCDF funkcí pro PAPR signálů upravených opakovaným ořezáním s frekvenční 
filtrací a zjednodušením ořezáním s filtrací 
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Na obrázku 2.4 je srovnání výsledků redukce PAPR pomocí opakovaného 
a zjednodušeného ořezání s filtrací. Pro simulaci byl zvolen OFDM signál s N=40 
použitých a Z=24 nulových nosných. Konstanta nastavující úroveň ořezání signálu je 
nastavena na PC=4dB. U 1x opakovaného ořezání s filtrací a 1x ekvivalentního 
opakování u zjednodušeného ořezání s filtrací jsou výsledky naprosto totožné, protože 
v tomto případě je β=1. U vícenásobného opakování, respektive při β odpovídající 
ekvivalentu vícenásobného opakování se již výsledky mírně liší. Odchylka je způsobena 
tím, že vztah (2.3) platí pouze pro odhad konstanty β. Přesnost tohoto odhadu dle [49] 
narůstá s počtem použitých nosných v OFDM. Vzhledem k nepatrnému poklesu PAPR 
při zvyšování konstanty β na hodnoty odpovídající ekvivalentu 3krát a více 
opakovanému ořezání s filtrací se zároveň zvyšujícím se zkreslení signálu, bude 
v následující práci využita vždy tato konstanta o velikosti odpovídající ekvivalentu 
3krát opakovaného ořezání s filtrací. 
2.4. Zjednodušené ořezání s  filtrací a s omezením 
zkreslení – SCAFBD 
Úpravou signálu jakoukoliv metodou využívající k redukci PAPR ořezání signálu 
je do signálu vneseno nelineární zkreslení. Toto zkreslení se promítne nejen v rozšíření 
spektra signálu (je eliminováno filtrací), ale i v rozptylu bodů v konstelačním diagramu, 
jehož míru lze vyjádřit veličinou EVM (viz kapitola 1.1.3). 
Jelikož je ve většině standardů definováno maximální přípustné EVM, je vhodné 
do metody zařadit omezení výsledného možného zkreslení, aby bylo možné nastavením 
parametrů s ohledem na vlastnosti přenosového kanálu zabezpečit maximální možné 
EVM celého systému. 
Omezení vnášeného zkreslení metodami využívajícími ořezání signálu není vždy 
zcela jednoduché. Uvážíme-li jednoduché či opakované ořezání signálu, pak je třeba 
u každého mapovaného symbolu po ořezání nejprve zjistit, do jakého původního stavu 
v konstelačním diagramu daný bod patřil a podle toho vrátit odchýlený bod do oblasti 
vztahující se k původnímu bodu, vymezené nastavením přípustného zkreslení. 
V případě zjednodušeného ořezání s filtrací však dochází k úpravě chybového 
signálu zvlášť. Ten se posléze odečítá od původního signálu. Nabízí se zde tedy 
možnost omezit zkreslení všech bodů konstelačního diagramu přímo limitací chybového 
signálu ve frekvenční oblasti. Tím odpadá nutnost porovnávání původní a zkreslené 
posloupnosti signálových prvků, protože chybový signál ve frekvenční oblasti se 
nachází v okolí bodu [0,0] komplexní roviny, zatímco v původním signálu kolem 
jednotlivých stavů. Limitací chybového signálu je z tohoto důvodu výrazně snížena 
výpočetní náročnost a složitost modulátoru.  
Toto v práci navržené schéma bylo nazváno Zjednodušené ořezání s filtrací 
a s omezením zkreslení SCAFBD (Simplified Clipping And Filtering with Bounded 
Distortion) a jeho schéma je znázorněno na obrázku 2.5. 
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Obr. 2.5 Blokové schéma metody zjednodušeného ořezání s filtrací a s omezením zkreslení 
Tato metoda publikovaná v [40, 43] tedy vychází z předcházejícího schématu 
uvedeného na obrázku 2.3, do cesty úpravy chybového signálu je však navíc vložen 
blok BD, limitující chybový signál. Tato limitace chybového signálu ve výsledku 
způsobí omezení maximálního možného zkreslení výsledného OFDM signálu. Do bloku 
BD ještě vede čárkovaně naznačená cesta, která v případě potřeby přivede mapovaná 
původní data. Ta jsou zapotřebí pro aktuální vymezení směrů omezení zkreslení 
v případech, jsou li pro toto omezení zkreslení použity postupy BD4 a BD5 (viz níže). 
2.4.1. Metody omezení zkreslení 
Omezení zkreslení je možné realizovat více způsoby. Byly uvažovány různé 
metody, které lze rozdělit na metody upravující chybový signál bez srovnávání 
s původním signálem (BD1,  BD2, BD3) a na ty, které při této úpravě srovnávání 
vyžadují (BD4, BD5). Všechny tyto způsoby jsou graficky znázorněny na obrázcích 2.6 
a 2.7. 
Omezení zkreslení BD1 
V levé horní části obrázku 2.6 je znázorněna nejjednodušší možnost omezení 
zkreslení v chybovém signálu BD1. U tohoto postupu je omezena pouze absolutní 
hodnota chybového signálu, fáze zůstává zachována. Není nutné srovnání aktuálního 
prvku s původním signálem. Omezený chybový signál Eb(ωn) na nosné s kmitočtem ωn 
vznikne z původního chybového signálu E(ωn) následovně:  
 ( ) ( )( )( ) ( )( )
( )
( ) DE
DE
eE
eD
E
n
n
Ej
n
Ej
nb n
n
≤
>
⎪⎩
⎪⎨⎧ ⋅
⋅= ⋅
⋅
ω
ω
ωω ω
ω
,
,
arg
arg
 (2.5) 
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Obr. 2.6 Metody omezení zkreslení BD1, BD2, BD3 
 Redukce dynamiky signálu v systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem 
 
 
- 24 - 
 
Omezení zkreslení BD2 
BD2 je také výpočetně velmi jednoduchá metoda nevyžadující srovnání 
s originálním stavem aktuálního prvku. Její princip je znázorněn v pravé horní části 
na obrázku 2.6. V chybovém signálu se omezení provádí limitací reálné a imaginární 
složky zvlášť na maximální hodnotu danou konstantou D. Označíme-li chybový signál 
jako E(ωn), bude omezený chybový signál Eb(ωn) roven:  
 ( ) ( )( ) ( )( )nbnbnb EimagjErealE ωωω ⋅+=  (2.6) 
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 (2.8) 
Kde ( )( )nEreal ω  značí reálnou a ( )( )nEimag ω  imaginární složku chybového 
signálu ( )nE ω . 
Omezení zkreslení BD3 
V levé spodní části obrázku 2.6, je znázorněna další možnost omezení zkreslení 
v chybovém signálu. BD3 patří opět do skupiny postupů, které nevyžadují srovnání 
zpracovávaného prvku s původním prvkem signálu. U této metody je omezení 
prováděno limitací absolutní hodnoty chybového signálu, přičemž fáze zůstává 
zachována. Oproti BD1 je však absolutní hodnota omezena do čtverců kolem 
původního stavu, čímž je dosaženo větší redukce PAPR. Zároveň nedochází k dalšímu 
výraznému zvýšení chybovosti signálu v závislosti na aditivním šumu, protože jsou 
zachovány minimální vzdálenosti mezi sousedními stavy v konstelačním diagramu.  
Omezený chybový signál Eb(ωn) vznikne z původního chybového signálu E(ωn) 
následovně:  
 ( ) ( ) ( )( )nEjnbnb eEE ωωω arg.⋅=  (2.9) 
 ( ) ( )( )( )
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( )( )( ) ( )( ) ( )( )⎪⎪⎩
⎪⎪⎨
⎧
≤
>
=
nn
n
nn
n
nb
EimagEreal
E
D
EimagEreal
E
D
E
ωωω
ωωωω
,
argsin
,
argcos
 (2.10) 
Omezení zkreslení BD4 
V horní části obrázku 2.7 je znázorněno omezení zkreslení BD4. Jedná se 
o postup, při kterém je nutné srovnávat každý prvek chybového signálu s odpovídajícím 
prvkem originálního signálu z důvodu určení hranic, do kterých bude signál omezován. 
Signál je totiž omezen pouze v těch oblastech v konstelačním diagramu, kde rozptyl 
bodů způsobuje zvýšení chybovosti. Pro případ QPSK je to tedy ve směrech 
k sousedním stavům. Míra omezení zkreslení je zde definována obdobně jako u metod 
BD1 až BD3, tedy konstantou D, která odpovídá vzdálenosti hranic omezujících signál 
ve směrech k sousedním stavům od původní polohy daného stavu. Výhoda této metody 
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spočívá v mírném zlepšení redukce PAPR bez navýšení chybovosti oproti předchozím 
metodám, avšak za cenu zvýšené výpočetní náročnosti dané nutností srovnávat každý 
prvek s prvkem původního signálu a ve složitějším algoritmu rozhodování o omezení. 
Při mapování 16QAM (znázorněno vrchní polovinou obrázku 2.8) a vyšším lze dle 
uvedeného schématu povolit rozptyl pouze vnějších 4 stavů v rozích konstelačního 
diagramu. U ostatních vnějších stavů je možné povolit rozptyl tak, aby byla zachována 
vždy minimální vzdálenost mezi rozptylem sousedních stavů. Vnitřní stavy je možné 
omezit dle postupu BD2. 
Omezení zkreslení BD5 
Na obrázku 2.7, ve spodní části, je znázorněno omezení zkreslení BD5. Obdobně 
jako u BD4 je zde také chybový signál omezován pouze ve směrech k sousedním 
stavům, avšak s tím rozdílem, že hranice pro toto omezení začínají již ve stavech 
původního signálu. Rozptyl bodů v konstelačním diagramu je povolen pouze 
ve směrech, kde již neleží žádné sousední stavy a to přímo od polohy stavu původního 
signálu. Tento postup odpovídá předcházejícímu postupu BD4, pokud by byla 
k omezení zkreslení nastavena vzdálenost D na D=0. V tomto případě se jedná 
o obdobu metody Active Constellation Extension [28]. Je dosaženo výrazného snížení 
chybovosti oproti všem předcházejícím metodám, avšak za cenu výrazně horší redukce 
PAPR. Schéma je opět podobně jako u předchozího případu BD4 platné pouze pro 
použité mapování QPSK. Při mapování 16QAM (znázorněno spodní polovinou obrázku 
2.8) či vyšším je v tomto případě možné povolit rozptyl bodů pouze ve vnějších stavech 
a to směrem opačným ke středu konstelačního diagramu. Vnitřní stavy dle uvedeného 
postupu omezení zkreslení nemají povolený rozptyl bodů. 
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Obr. 2.7 Metody omezení zkreslení BD4, BD5 
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Obr. 2.8 Omezení zkreslení dle BD4 a BD5 pro mapování 16QAM 
Relativní stanovení omezení zkreslení 
Jelikož vzdálenosti sousedních stavů v konstelačních diagramech závisí 
na výkonu vysílaného signálu, není vhodné definovat omezení zkreslení absolutní 
hodnotou D (viz vztahy (2.5) až (2.10) a obrázky 2.6 až 2.8). V praxi je výhodnější pro 
stanovení míry omezení zkreslení použít relativní hodnotu. Ta v tomto případě stanoví 
vzájemný vztah mezi minimální vzdáleností sousedních bodů v konstelačním diagramu 
nezkresleného signálu a minimální povolenou vzdálenost bodů sousedních stavů signálu 
zkresleného. V této práci bude dále tato relativní hodnota omezení zkreslení nazvána 
jako bezpečná vzdálenost Ds a je dána následujícím vztahem: 
 
o
m
s D
D
D =  (2.11) 
Kde Dm značí minimální povolenou vzdálenost sousedních bodů zkresleného 
signálu a Do odpovídá vzdálenosti sousedních bodů původního nezkresleného signálu. 
Význam hodnot Dm a Do je patrný z obrázku 2.9. 
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Obr. 2.9 Konstelační diagram se vzdálenostmi Do, Dm a D 
Pro vlastní realizaci omezení zkreslení je však i nadále potřeba znát absolutní 
hodnotu D. Tuto hodnotu lze určit pomocí vztahu (2.11) a obrázku 2.10 následovně: 
 
( )
2
1 so DDD
−⋅=  (2.12) 
Absolutní hodnota omezení zkreslení D může teoreticky nabývat hodnot 
z intervalu ∞∈ ,0D , kde 0 odpovídá nulovému a ∞ odpovídá libovolně velkému 
povolenému rozptylu bodů kolem původních stavů. Relativní hodnota, tzv. bezpečná 
vzdálenost Ds může nabývat hodnot z intervalu 1,∞−∈sD , kde hodnota 1 odpovídá 
nulovému povolenému rozptylu bodů, se snižováním se povolený rozptyl zvyšuje. 
Při Ds=0 dochází k dotyku povolených oblastí sousedních stavů a při dalším snižování 
Ds do záporných hodnot dochází k překrývání povolených oblastí sousedních stavů. 
Tyto situace jsou znázorněny na obrázku 2.10. Možnosti DS=0 a DS<0 nejsou vzhledem 
k velké chybovosti prakticky použitelné a jsou zde uvedeny pouze pro názornost. 
Obdobně jako u předchozích obrázků i na obrázku 2.6 a 2.7 je situace vysvětlena 
na QPSK mapování. Obecně však vztahy (2.5) až (2.12) platí i pro další kvadraturní 
mapování, například 16QAM, 64QAM. Výjimkou jsou pouze metody omezení 
zkreslení BD4 a BD5, které tak jak jsou znázorněny na obrázku 2.7, nemohou být 
aplikovány na OFDM signál s jiným než QPSK mapováním. Pro případné použití 
postupů omezení zkreslení BD4 a BD5 u signálů mapovaných pomocí 16QAM, 
64QAM a dalších musí být tyto postupy modifikovány. Pro mapování 16QAM je 
omezení zkreslení postupy BD4 a BD5 znázorněno na obrázku 2.8. 
 
 Redukce dynamiky signálu v systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem 
 
 
- 29 - 
 
 
Obr. 2.10 Vliv bezpečné vzdálenosti Ds na velikost oblastí povolující rozptyl bodů v konstelačních 
diagramech 
 
Obr. 2.11 CCFD funkce PAPR pro jednotlivé metody omezení zkreslení v SCAFBD 
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Jednotlivé postupy omezení zkreslení byly vzájemně srovnány s ohledem 
na redukci PAPR i chybovost. Parametry simulovaného OFDM signálu byly nastaveny 
opět na N=40 použitých a Z=24 nulových nosných v symbolu, signál je limitován 
pomocí PC=4dB. Omezení zkreslení je nastaveno na DS=0,75. 
Na obrázku 2.11 je uveden graf distribučních funkcí PAPR a na obrázku 2.12 
konstelační diagramy pro všechny výše popsané postupy omezení zkreslení, tedy 
pro BD1 až BD5. Pro srovnání je zobrazena také křivka odpovídající původnímu 
signálu. Nejvýraznější redukce PAPR je dosaženo s použitím postupu BD4. Metoda 
BD2 dosahuje překvapivě výraznější redukce PAPR než BD3, u které je signál omezen 
do naprosto stejného bloku, avšak je u něj přesně zachována fáze. U metody BD2 fáze 
zachována není, je limitována reálná a imaginární složka zvlášť, dochází tedy k mírné 
náhodné změně fáze. Jako nejvýhodnější variantou s ohledem na redukci PAPR 
a na složitost implementace metody se tedy jeví metoda BD2. 
 
Obr. 2.12 Konstelační diagramy pro jednotlivé metody omezení zkreslení v SCAFBD 
Na obrázku 2.13 jsou zobrazeny závislosti bitové chybovosti BER na poměru 
signálu k šumu SNR s přítomností Salehova modelu nelineárního TWT PA, IBO=5dB. 
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Signály upravené pomocí SCAFBD s postupem omezení zkreslení BD1 až BD4 
vykazují téměř shodných výsledků. To je dáno skutečností, že mezi jednotlivými stavy 
v konstelačních diagramech je dodrženo shodných minimálních rozestupů (viz obrázky 
2.6 a 2.7). Pouze u omezení zkreslení BD5 je chybovost výsledného signálu v závislosti 
na aditivním šumu v přenosovém kanále téměř shodná až mírně lepší než chybovost 
původního nijak nezkresleného signálu. To je dáno tím, že původní signál i signál 
upravený metodou SCAFBD s omezením zkreslení BD5 mají v konstelačních 
diagramech shodné rozestupy mezi sousedními stavy. 
 
 
Obr. 2.13 Závislost BER na SNR pro jednotlivé metody omezení zkreslení v SCAFBD 
Bitová chybovost a EVM 
V [17] byl odvozen vztah mezi EVM a BER, jehož platnost je však omezena 
pouze na případ, kdy je možné rozptyl bodů v konstelačním diagramu aproximovat 
Gaussovým šumem s nulovou střední hodnotou. Pokud je zkreslení v signálu omezeno, 
není tato aproximace možná. Proto lze pozorovat rozdílnou chybovost signálů 
s omezením zkreslení a bez omezení zkreslení, které vykazují stejné hodnoty EVM. 
Nebo naopak lze dosáhnout stejné bitové chybovosti při rozdílném EVM. Jelikož 
omezení zkreslení BD3 nepřináší výhody oproti jednoduššímu BD2 a postupy BD4 
a BD5 jsou zbytečně výpočetně náročné, je již dále uvažováno pouze omezení zkreslení 
BD2. 
Pro simulaci výše uvedeného jevu je opět zvolen OFDM signál o N=40 datových 
a Z=24 nulových nosných mapovaných pomocí QPSK. Délka cyklické kopie je 1/8. 
Metoda SCAFBD byla nastavena pomocí konstant PC=4dB, K=3. Omezení zkreslení je 
nastaveno konstantou Ds=0,6, čímž je záměrně dosaženo shodného EVM takto 
upraveného signálu se signálem, u kterého není zkreslení omezeno.  
Na obrázku 2.14 jsou konstelační diagramy srovnávaných signálů, tedy pro případ 
použití metody SCAF s omezením zkreslení BD a bez omezení zkreslení.  
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Obr. 2.14 Konstelační diagramy pro signály po zjednodušeném ořezání s omezením a bez omezení 
zkreslení vykazující shodné EVM 
Již z konstelačních diagramů je patrné, který ze signálů bude odolnější vůči rušení 
aditivním šumem, jedná se samozřejmě o signál, u kterého je zkreslení způsobené 
redukcí PAPR omezeno. Jelikož je použito omezení zkreslení BD2, výsledkem je vznik 
oblastí ve tvaru čtverců se středy v původních stavech signálu. To má za následek 
číselně shodný rozptyl bodů daný veličinou EVM jako u signálu bez omezení zkreslení, 
jak je vidět z obrázku 2.15 udávající závislost EVM na SNR. 
 
Obr. 2.15 Závislost EVM na SNR pro signály po zjednodušeném ořezání s omezením a bez omezení 
zkreslení vykazující shodné EVM 
Graf závislosti BER na SNR je uveden na obrázku 2.16. Je zde potvrzeno, že 
signál se stejným EVM může dosahovat nižší chybovosti. Nižší chybovost při stejném 
EVM dosahuje signál při takové úrovni šumu, při které se již začínají překrývat kruhové 
shluky bodů v konstelačním diagramu signálu bez omezení zkreslení, zatímco čtvercové 
shluky bodů signálu s omezením zkreslení se ještě nepřekrývají. 
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Obr. 2.16 Závislost BER na SNR pro signály po zjednodušeném ořezání s omezením a bez omezení 
zkreslení vykazující shodné EVM 
2.5. Frekvenční spektrum signálů po ořezání 
Metody redukce PAPR založené na ořezání signálu způsobují jeho zkreslení, které 
se promítne mimo jiné v navýšení výkonu signálu emitujícího se mimo hlavní 
kmitočtové pásmo.  
 
Obr. 2.17 Frekvenční spektrum OFDM signálů s redukovaným PAPR metodami způsobujícími zkreslení 
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Jelikož je téměř u všech uvedených metod vložena i frekvenční filtrace, je 
spektrum takto upravených signálů téměř totožné se spektrem původního OFDM 
signálu (viz obrázek 2.17). Parametry OFDM signálu byly pro tuto simulaci zvoleny 
stejně, jako pro simulace předcházející. 
2.6. Více reprezentací signálu - MSR 
Skupina metod MSR (Multiple Signal Representation), jak již bylo uvedeno 
v kapitole 1.2.5, je založena na vytváření více reprezentací signálu a přenášení pouze té 
s nejnižší hodnotou PAPR. Mezi metody MSR patří především SLM (Selective 
Mapping) [26, 41, 42, 45, 48, 52, 54] a PTS (Partial Transmit Sequences) [10, 26, 43]. 
2.6.1. SLM 
Metoda SLM (Selective Mapping) využívající prokládání, dále jen SLM, je 
metoda pro redukci dynamiky založená na přeuspořádávání vstupní bitové posloupnosti 
dat. Využívá se tak skutečnosti, že výsledný časový průběh, tedy i hodnota PAPR 
každého jednotlivého OFDM symbolu, závisí na konkrétní vstupní posloupnosti bitů. 
Symboly s vysokým PAPR eliminujeme přeuspořádáním vstupní posloupnosti dat tak, 
aby výsledné PAPR bylo nižší. Mezi výhody této metody patří to, že nezkresluje 
výsledný signál, což je vlastnost celé skupiny metod MSR. Nevýhodou je naproti tomu 
vyšší výpočetní náročnost, která je způsobena použitím vícenásobného výpočtu FFT 
a nutností přenášet postranní informaci od vysílače k přijímači.  
Blokové schéma modulátoru s implementovanou metodou SLM je na obrázku 
2.18: 
 
Obr. 2.18 Blokové schéma OFDM modulátoru s metodou SLM 
Celý modulátor se skládá celkem z W cest, přičemž jednotlivé cesty se od sebe 
navzájem liší pouze předpisem pro přeuspořádávání vstupní posloupnosti dat. Většinou 
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se k přeuspořádání dat používá maticové prokládání (interleaving). Princip maticového 
prokládání spočívá v zápisu dat do řádků matice o určité velikosti, přeuspořádaná data 
jsou získána čtením těchto zapsaných dat ze sloupců. V demodulátoru je poté třeba 
provést inverzní prokládání, tedy data zapsat po sloupcích do matice shodných rozměrů 
a vyčíst je z řádků, popřípadě použít stejný algoritmus, tedy zapisovat do sloupců a číst 
z řádku, avšak použít matici transponovanou. 
V každé cestě jsou přeuspořádaná vstupní data mapována vhodnou základní 
modulací, do každého symbolu je vloženo Z nulových složek, čímž vzniknou postranní 
ochranná kmitočtová pásma. Do časové oblasti je následně každý symbol převeden 
pomocí IFFT a poté je k symbolu přidána cyklická kopie CP. Takto vytvořený OFDM 
signál je pro každý symbol na konci každé cesty testován na hodnotu PAPR a ze všech 
W realizací každého symbolu je pro vlastní přenos vybrána ta s nejnižším PAPR. 
 
Obr. 2.19 CCDF funkce pro PAPR pro metodu SLM 
Na obrázku 2.19 je znázorněn vliv počtu použitých cest W v modulátoru 
na redukci PAPR v OFDM signálu s N=40 použitými a Z=24 nulovými nosnými 
mapovanými pomocí QPSK. Se zvyšujícím se počtem cest klesá výsledné PAPR 
signálu, avšak výrazně narůstá výpočetní náročnost. Pro každou z cest je nutné počítat 
další operaci FFT, tedy ve výsledku je nutné celkem W výpočtů FFT pro každý OFDM 
symbol. S narůstajícím počtem cest narůstá také velikost postranní informace SI 
pro každý symbol. Redukce PAPR tak již není efektivní [47]. Jelikož výsledné PAPR 
neklesá lineárně s růstem počtu cest, tedy i s výpočetní náročností, jeví se pro tento 
případ jako vhodný kompromis použití 8 cest. 
Nevýhodou této metody je nutnost přenášet pro každý OFDM symbol tzv. 
postranní informaci (SI) o použité cestě, tedy informaci o rozměru matice použité 
pro přeuspořádání dat v daném OFDM symbolu. Ta může být přenášena 
na specifických nosných v každém symbolu a vkládána v bloku daného prokladače. Tím 
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však dojde ke snížení přenosové rychlosti celého systému nebo k zúžení postranních 
ochranných frekvenčních pásem, pokud je pro přenos SI použito některých původně 
nulových nosných. Další možností je přenášet SI zvláštním přenosovým kanálem. 
Bezchybný přenos SI je nezbytný pro správnou demodulaci bitů v přijímači. 
Pokud přijímač vyhodnotí SI daného OFDM symbolu chybně, dojde k chybnému 
inverznímu prokládání a data celého symbolu lze považovat za ztracená. Výrazně tedy 
narůstá chybovost. Proto je snahou SI přenášet formou odolnější vůči rušení 
v přenosovém kanálu, než jakou jsou přenášena ostatní data.  
Na obrázku 2.20 je znázorněna závislost BER na SNR pro původní OFDM signál 
a pro OFDM signál upravený metodou SLM. Bity s postranní informací SI jsou 
přenášeny na předem určených nosných mapovány pomocí QPSK a BPSK modulace. 
Ostatní bity v OFDM signálu jsou mapovány pomocí QPSK. 
 
Obr. 2.20 Závislost BER na SNR pro případy různě mapované SI 
Z obrázku 2.20 je zřejmé, že pro přenos SI je vhodné použít mapování odolnější 
vůči rušení než pro přenos vlastních dat. Je-li tedy použito pro datové nosné například 
mapování QPSK (výše simulovaný případ), postranní informaci SI je vhodné mapovat 
pomocí BPSK. 
2.6.2. PTS 
Metoda PTS (Partial Transmit Sequences) je další z metod, které nezpůsobují 
zkreslení signálu a patří do skupiny metod MSR. Zde je pro vytváření dalších 
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reprezentací jednotlivých OFDM symbolů využito linearity Fourierovy transformace, 
viz vztah (1.26).  
Na obrázku 2.21 je blokové schéma metody PTS. Vstupní data jsou mapována 
vhodnou základní modulací a každý OFDM symbol je následně rozdělen do M 
subbloků. Každý z těchto subbloků je doplněn nulami na velikost původního symbolu, 
jsou přidány další nulové složky pro vytvoření krajních ochranných frekvenčních pásem 
(ZP). Nakonec je každý ze subbloků převeden do časové oblasti pomocí IFFT a násoben 
vhodnými konstantami. 
 
 
Obr. 2.21 Blokové schéma OFDM modulátoru s metodou PTS 
Z důvodu jednoduché realizace a minimalizace velikosti postranní informace je 
v dále popisovaných experimentech každý subblok násoben pouze hodnotami +1 a -1. 
Výsledný OFDM symbol je poté vytvořen sečtením výstupů jednotlivých dílčích 
subbloků. Jelikož je každý z M subbloků násoben dvěma různými konstantami, je 
možné vytvořit celkem 2M realizací každého OFDM symbolu. Z těchto realizací je 
pro vlastní přenos vybrána ta s nejnižším PAPR. V závěru je ke každému symbolu 
přidána cyklická kopie CP. Podobně jako u metody SLM je zde opět nutné pro každý 
OFDM symbol přenášet postranní informaci SI (viz kapitola 2.6.1). Ta v tomto případě 
nese informaci o použitých konstantách pro násobení jednotlivých subbloků daného 
OFDM symbolu. Ztrátou této informace dochází ke znehodnocení dat celého symbolu. 
Na obrázku 2.22 je znázorněn vliv počtu subbloků v modulátoru OFDM 
doplněného metodou PTS pro OFDM signál o N=40 použitých a Z=24 nulových 
nosných mapovaných pomocí QPSK. Se zvyšujícím se počtem subbloků M výrazně 
klesá PAPR výsledného signálu, avšak také výrazně roste výpočetní náročnost. Ta je 
dána počtem potřebných FFT výpočtů a také počtem vytvářených realizací. 
Pro modulátor s M cestami je třeba M FFT výpočtů. Tyto výpočty jsou však méně 
náročné, jelikož jsou počítány z vektorů, ve kterých je mnoho nulových složek. Každý 
z M subbloků se skládá z části odpovídající přenášeným datům a z části, která vznikla 
doplněním nulami na původní velikost a nulami pro vytvoření postranních ochranných 
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frekvenčních pásem. Máme-li OFDM o N datových a Z nulových složkách, je celkem 
v každém subbloku N/M nenulových a Z+(N.((M-1)/M)) nulových složek. S rostoucím 
počtem bloků však nelineárně roste počet vytvářených realizací (2M), tedy i počet 
nutných násobení a sčítání. Jelikož zde opět nedochází k lineárnímu poklesu PAPR 
lineárně s rostoucí výpočetní náročností, jako optimální se jeví pro uvedený případ 
použití 4, popřípadě 8 subbloků. 
 
Obr. 2.22 CCDF funkce pro PAPR pro metodu PTS 
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3. Vzájemné kombinace metod 
Výše uvedené metody pro redukci PAPR vykazují určité výhody a nevýhody, 
které souvisí především s jejich dělením do dvou již zmíněných skupin metod. První 
skupinou jsou metody, které způsobují zkreslení signálu, tedy ořezání a jeho 
modifikace. Zde je výhodou poměrně jednoduchá realizace a nízká výpočetní náročnost. 
Nevýhoda spočívá ve zkreslení, díky kterému narůstá chybovost přenosu. Naopak 
metody, které zkreslení signálu nezpůsobují, mají nevýhodu ve vyšší výpočetní 
náročnosti a nutnosti přenosu postranní informace SI, jejíž velikost závisí na dosažitelné 
redukci PAPR. Nabízí se tak možnost zkombinovat metody z těchto skupin a docílit tak 
dobré redukce PAPR, přijatelné výpočetní náročnosti i chybovosti celého systému. 
3.1. SLM + SCAFBD 
První kombinací je SLM (Selective Mapping), viz kapitola 2.6.1 a zjednodušené 
ořezání s filtrací a s omezením zkreslení, tedy SCAFBD (Simplified Clipping And 
Filtering with Bounded Distortion), viz kapitola 2.4. Jako první je zařazena metoda 
SLM, která prokládáním bitů nejprve sníží PAPR signálu aniž by došlo k jeho zkreslení. 
Následná aplikace metody SCAFBD způsobí další snížení PAPR. Zkreslení způsobené 
touto metodou bude nižší, než v případě absence předcházející metody SLM, protože 
signál je již zbaven symbolů s nejvyššími hodnotami PAPR. Ořezání signálu je tedy 
méně výrazné i při zachování nastavení konstanty PC. Z tohoto důvodu předpokládáme, 
že kombinací těchto metod dojde k dalšímu snížení PAPR oproti samostatně použitým 
jednotlivým metodám a ke snížení chybovosti přenosu reálným přenosovým kanálem 
(bílý šum Gaussova rozložení, nelineární výkonový zesilovač (PA) na výstupu 
vysílače). 
Blokové schéma navržené kombinace je na obrázku 3.1. Vstupní bitová 
posloupnost prochází W cestami s různými prokladači. V každé cestě je vytvořena jiná 
reprezentace daného OFDM symbolu. Nakonec je pro přenos aktuálního symbolu 
vybrána cesta s nejnižší hodnotou PAPR. Ta je posléze upravena metodou SCAFBD, 
ve které se signál limituje pomocí konstanty PC, simulovaný počet opakování ořezání 
s filtrací je definován pomocí konstanty β  vypočtené dle vztahu (2.3) [49]. Konstantou 
DS je nastaveno omezení zkreslení. 
Pro vlastní simulaci byl zvolen opět OFDM systém s N=40 použitými a Z=24 
nulovými nosnými mapovanými pomocí QPSK modulace. Pro srovnání výsledků je 
uveden i případ samotného použití obou přítomných metod. 
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Obr. 3.1 Blokové schéma modulátoru s kombinací metod SLM a SCAFBD 
Na obrázku 3.2 jsou CCDF pro PAPR a to jak pro případ použití samotných 
metod SLM i SCAF, tak pro celou kombinaci metod SLM + SCAFBD. Uvedená 
simulace je nastavena konstantami PC=4dB, β odpovídá k=3, DS=0,75 (významy 
konstant jsou popsány v kapitole 2.4). Metoda SLM je zde simulována pro 3 různé 
počty cest, pro W=4, W=8 a W=16. Proto jsou vykresleny i tři křivky pro PAPR 
kombinace uvedených metod. Dle očekávání dosahuje kombinace metod SLM 
a SCAFBD nejnižšího PAPR. Z grafu je dále vidět, že při samostatném SLM je rozdíl 
PAPR mezi variantami s různým počtem cest W výraznější, než při použití celé 
kombinace.  
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Obr. 3.2 CCDF pro PAPR pro kombinaci metod SLM s SCAF s různým W 
Na obrázku 3.3 jsou opět CCDF pro PAPR, avšak zde je konstantní nastavení 
SLM, a to na W=16 cest. Proměnnou je v této simulaci konstanta PC, která nabývá 
hodnot 3dB, 5dB a 7dB. Omezení zkreslení je nastaveno na DS=0,75. Zde je z křivek 
pro samostatně použitou metodu SCAFBD patrné rozdílné nastavení úrovně pro ořezání 
signálu PC spolu s konstantním nastavením omezení zkreslení DS. PAPR pro nízké 
pravděpodobnosti se vzájemně k sobě blíží v důsledku stejně nastaveného omezení 
zkreslení, zatímco pro vyšší pravděpodobnosti je PAPR rozdílné pro případy rozdílného 
nastavení PC. Jak se projeví vliv nastavení PC na PAPR signálu po použití celé 
kombinace metod, je patrné ze zelených přerušovaných křivek. Se snižujícím se PC je 
dosaženo výraznější redukce PAPR a to jak pro nízké tak vysoké pravděpodobnosti. 
Křivka pro samostatně použité SLM se téměř kryje s křivkou pro kombinaci obou 
metod při nastavení PC=7dB. To z důvodu, že PAPR pro samotnou metodu SCAFBD 
s PC=7 je vyšší než PAPR po samotném SLM, kombinace metod tedy nezpůsobí další 
snížení PAPR. Pouze v nízkých pravděpodobnostech dojde ke snížení, to v případech 
výskytu symbolů, u kterých není PAPR metodou SLM sníženo pod PAPR dosažené 
metodou SCAFBD s PC=7. 
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Obr. 3.3 CCDF pro PAPR pro kombinaci metod SLM s SCAF s různým PC 
 
Obr. 3.4 BER v závislosti na SNR pro kombinaci metod SLM a SCAFBD 
Na obrázku 3.4 je znázorněna závislost bitové chybovosti BER (Bit Error Rate) 
na poměru signálu k šumu SNR (Signal to Noise Ratio). Pro tuto simulaci jsou 
konstanty určující parametry použitých metod nastaveny na hodnoty PC=4dB, DS=0,75, 
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W=8. Přenosový systém využívající uvedenou kombinaci metod pro redukci dynamiky 
dosahuje nižší chybovosti v závislosti na aditivním šumu, než obdobný systém 
využívající pouze metodu SCAFBD.  
Signály upravené metodami pro redukci PAPR, které vnáší do signálu zkreslení, 
vykazují dle předcházejícího obrázku vyšší chybovost v závislosti na šumu než původní 
OFDM signál. To z toho důvodu, že redukce PAPR se pozitivně projeví v přenosové 
cestě až při průchodu signálu nelineárním prvkem. Jako model nelinearity výkonového 
zesilovače je zde uvažován často používaný Salehův model TWT PA [14].  
Na obrázku 3.5 je znázorněna závislost EVM na IBO. Parametry simulace 
odpovídají předchozímu případu, tedy PC=4dB, DS=0,75, W=8. Metoda SCAFBD 
vykazuje vyšší zkreslení, než původní signál. To je dáno nastavením parametrů PC 
a DS. Tyto parametry byly nastaveny tak, aby bylo možné z výsledků pozorovat vliv 
jednotlivých metod. V praxi je vhodné dle konkrétních požadavků nastavit uvedené 
parametry tak, aby bylo dosaženo nižšího zkreslení za přijatelně nižší redukce PAPR. 
V uvedené simulaci je vidět, že při snižujícím se IBO, tedy v nelineárním pásmu 
přenosové charakteristiky se zkreslení signálu přibližuje původnímu signálu. Kombinací 
metod je již v pásmu IBO přibližně do 9dB získán signál s menším EVM, než je EVM 
původního signálu. 
Vložením modelu nelinearity výkonového zesilovače do přenosové cesty signálu 
se projeví výhody redukce PAPR v závislosti na výsledné chybovosti, jak je zřejmé 
na obrázku 3.6. Zde je závislost BER na SNR signálů po průchodu nelinearitou 
(Salehův model TWT PA, IBO=5dB). Bitová chybovost kombinace uvedených metod 
je již nižší, než chybovost původního signálu. 
 
Obr. 3.5 EVM v závislosti na IBO pro kombinaci metod SLM a SCAFBD 
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Obr. 3.6 BER v závislosti na SNR pro kombinaci metod SLM a SCAFBD s vloženým Salehovým 
modelem nelineárního zesilovače 
Kombinací metod SLM a SCAFBD vznikne systém dosahující nižší chybovosti 
v závislosti na aditivním šumu spolu s nižší hodnotou PAPR. Nevýhoda může spočívat 
pouze ve výpočetní náročnosti celého systému. S každou použitou cestou v metodě 
SLM je nutno uvažovat s dalším výpočtem FFT. Na přijímací straně musí být také 
modifikovaný demodulátor schopný inverzního prokládání, což také obnáší navýšení 
složitosti implementace této realizace. 
 
3.2. PTS + SCAFBD 
Další vhodnou kombinací je kombinace metod PTS (Partial Transmit Sequences), 
viz kapitola 2.6.2, kterou následuje opět metoda zjednodušeného ořezání s filtrací 
doplněnou o omezení zkreslení SCAFBD (Simplified Clipping And Filtering with 
Bounded Distortion), viz kapitola 2.4.  
Na obrázku 3.7 je blokové schéma celé metody. Vstupní data jsou na začátku 
mapována vhodnou základní modulací. Takto mapovaná data pro každý OFDM symbol 
jsou následně rozdělena do M subbloků.  Každý z těchto subbloků je doplněn nulami 
na velikost původního OFDM symbolu, jsou také vloženy nulové složky (ZP) a poté je 
převeden do časové oblasti pomocí IFFT. Zde je každý z těchto M subbloků násoben 
konstantami. Výsledný OFDM symbol je získán součtem dílčích subbloků. V níže 
uvedeném případě jsou pro násobení jednotlivých subbloků použité pouze hodnoty 
+1 a -1. Uvážíme-li všechny možné kombinace +1 a -1 pro M subbloků, vznikne 2M 
realizací každého OFDM symbolu. Ke každé z těchto vytvořených realizací je nutné 
doplnit postranní informaci SI, která odpovídá kombinaci hodnot, kterými byly 
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násobeny její jednotlivé dílčí subbloky. Pro vlastní přenos je na konci vybrána 
reprezentace s nejnižším PAPR, tato je posléze doplněna o cyklickou kopii CP. 
 
 
Obr. 3.7 Blokové schéma kombinace metod PTS a SCAFBD 
Takto upravený signál je dále upraven metodou SCAFBD, ve které, jak již bylo 
uvedeno v kapitole 2.4, se signál opět limituje pomocí konstanty PC, konstanta β 
odpovídá ekvivalentu k-krát opakovanému ořezání s filtrací a zkreslení signálu je 
omezeno konstantou DS. 
Pro vlastní simulaci byl stejně jako v předcházejícím případě zvolen OFDM 
systém s N=40 použitými a Z=24 nulovými nosnými mapovanými pomocí  QPSK 
modulace. Konstanta β byla vypočtena jako ekvivalent k=3 opakovaného procesu 
ořezání s filtrací. Pro srovnání jsou uvedeny i výsledky pro obě samostatně použité 
metody ve stejném nastavení. 
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Obr. 3.8 CCDF pro PAPR pro kombinaci metod PTS a SCAFBD s různým M 
Na obrázku 3.8 jsou CCDF funkce pro PAPR při neměnném nastavení metody 
SCADBD a různém nastavení metody PTS. Metoda SCAFBD je nastavena konstantami 
PC=4dB, k=3 a DS=0,75 (významy konstant jsou popsány v kapitole 2.4). Metoda PTS 
je zde simulována se třemi různými počty použitých subbloků v každém OFDM 
symbolu, konkrétně pro M=2, M=4 a M=8 subbloků. Kombinace metod PTS+SCAFBD 
dosahuje horší redukce PAPR než samostatně použitá metoda (konkrétně PTS s M=8 
subbloků) pouze v případě použití PTS metody o pouhých M=2 subblocích. V ostatních 
případech již dosahuje kombinace uvedených metod výraznější redukce PAPR, než 
samostatně použité metody. S ohledem na redukci PAPR a výpočetní náročnost, je 
vhodné pro daný typ OFDM signálu použít v kombinaci metod PTS + SCAFBD M=4 
nebo více subbloků. 
Při další simulaci je metoda PTS realizována pomocí M=4 subbloků. Na obrázku 
3.9 je zobrazeno výsledné PAPR signálů při různém nastavení konstanty pro ořezání 
signálu PC. Kombinace uvedených metod ztrácí význam pro PC=7dB, kdy samotná 
metoda PTS v uvedeném nastavení pro zvolený OFDM signál dosahuje výraznější 
redukce PAPR, než SCAFBD s PC=7dB. Proto kombinací již nedojde k dalšímu 
výraznějšímu poklesu PAPR. Pro vyšší míru limitace signálu, tedy snižující se 
konstantu PC je již kombinací obou metod dosaženo dalšího snížení PAPR oproti 
samostatně použitým uvedeným metodám. 
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Obr. 3.9 CCDF pro PAPR pro kombinaci metod PTS a SCAFBD s různým PC 
Dalším významným aspektem zkoumání je bitová chybovost signálu v závislosti 
na poměru signálu k šumu. Ta je uvedena na obrázku 3.10. Je zvoleno M=4 subbloků 
v metodě PTS a metoda SCAFBD je nastavena pomocí PC=4dB. Ostatní parametry 
odpovídají předchozím simulacím. Nejlepších výsledků dosahuje dle očekávání 
původní signál a signál po použití samostatné metody PTS. To z toho důvodu, že oba 
dva tyto signály nejsou zkresleny (obdobně jako u předcházející kombinace SLM 
a SCAFBD). Nejvyšší chybovosti dosahuje samostatně použitá metoda SCAFBD. 
Při použití kombinace těchto metod, se chybovost oproti samostatně použité metodě 
SCAFBD sníží.  
Vliv nelinearity (použit byl opět Salehův model TWT PA [14]) je zřejmý 
na obrázku 3.11. Jedná se o závislost EVM na IBO. Parametry simulace odpovídají 
předchozímu případu, tedy M=4, PC=7dB. Přibližně do IBO=9dB, vykazuje signál 
upravený kombinací metod PTS+SCAFBD nižší EVM než původní signál i přesto, že je 
již použitím metody SCAFBD předem významně nelineárně zkreslen. Při rostoucím 
IBO se signál dostává do lineárnější části přenosové charakteristiky výkonového 
zesilovače, proto klesá účinek redukce PAPR na výsledné snížení zkreslení signálu. 
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Obr. 3.10 Závislost BER na SNR pro kombinaci metod PTS a SCAFBD 
Zavedeme-li vliv této nelinearity do simulace přenosu OFDM signálu 
přenosovým kanálem s aditivním šumem, je možné pozorovat výhody redukce PAPR. 
Na obrázku 3.10 byla uvedena závislost bitové chybovosti na poměru signálu k šumu 
bez vlivu nelinearity. Zde vykazuje OFDM signál s použitými metodami pro redukci 
PAPR, které způsobují zkreslení signálu, vyšší či stejnou chybovost. Projde-li však 
výsledný OFDM signál nelineárním výkonovým zesilovačem, vykazuje výsledný 
OFDM signál při použití obou metod PTS+SCAFBD nižší chybovost, než původní 
signál. Tato závislost je znázorněna na obrázku 3.12. Chybovost signálu upraveného 
pouze metodou SCAFBD je oproti chybovosti původního signálu vyšší, ale rozdíl není 
tak významný jako v případě obrázku 3.10. 
Výsledkem uvedené kombinace metod je tedy obdobně jako u předcházející 
varianty další snížení PAPR, přičemž v reálném přenosovém kanálu za přítomnosti 
nelineárního PA vykazuje systém s uvedenou kombinací metod i nižší chybovost 
přenosu. Nevýhodou je opět jako u předcházející kombinace nutnost přenášet postranní 
informaci. 
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Obr. 3.11 Závislost EVM na IBO pro kombinaci metod PTS a SCAFBD 
 
 
Obr. 3.12 Závislost BER na SNR pro kombinaci metod PTS a SCAFBD s vloženým Salehovým 
modelem nelineárního zesilovače 
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3.3. Závěrečné shrnutí uvedených kombinací metod 
Metody nezpůsobující zkreslení signálu redukují PAPR za cenu vysoké výpočetní 
náročnosti, která koresponduje s počtem vytvářených reprezentací. Jelikož nedochází 
k lineárnímu poklesu výsledného PAPR spolu s lineárně rostoucím počtem reprezentací, 
tedy i výpočetní náročnosti, získávají uvedené kombinace metod výhodu spočívající 
v možnosti nastavit konkrétní přenosový systém tak, aby spolu s přijatelnou chybovostí 
a výpočetní náročností došlo k významnější redukci PAPR signálu. Výsledky dvou výše 
uvedených kombinací metod jsou záměrně prezentovány ve stejné formě, to z důvodu 
možnosti jednoduchého vzájemného srovnání.  
Jelikož se jednotlivé systémy využívající OFDM mohou výrazně lišit svými 
parametry (především počet nosných, použité základní mapování nosných apod.), je 
vhodné pro konkrétní případ přizpůsobit nastavení jednotlivých metod. Pro výše 
uvažovaný OFDM signál s nízkým počtem nosných (konkrétně N=40 použitých a Z=24 
nulových) je v simulacích uvedena řada výsledků, ze kterých lze vyčíst, jaké nastavení 
je pro daný případ vhodné a jaké již nepřináší další výhody adekvátní ke zvýšení 
výpočetní náročnosti systému. Rozdílným vlivem jednotlivých metod na OFDM signály 
lišící se svými parametry se zabývá podrobněji následující kapitola a výpočetní 
náročnost uvedených metod je rozebrána v poslední kapitole této dizertační práce. 
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4. Vliv uvedených metod na OFDM signály 
různých parametrů 
 
V současné době je používáno mnoho standardů s rozdílnými parametry OFDM. 
Uvedené postupy pro redukci PAPR nedosahují pro tyto rozdílné OFDM signály 
stejných výsledků. Proto je v následující kapitole rozebrána studie vlivu metod 
pro redukci dynamiky na OFDM signály různých parametrů.  
4.1. Redukce PAPR v závislosti na počtu nosných 
V první části byly parametry zvoleny tak, aby odpovídaly dvěma perspektivním 
standardům řádově se lišících v počtu nosných. Prvním z nich je DVB-T2. Jedná se 
o druhou generaci pozemní digitální televize DVB-T. Tento standard dosahuje 
především vyšší bitové rychlosti, zvětšení dosahu jednokanálových sítí a dalších výhod 
oproti stávajícímu používanému standardu DVB-T. Standard DVB-T2 [5] obsahuje 
několik módů lišících se délkou FFT. Jedná se o módy 1k, 2k, 4k, 8k, 16k a 32k. Dalším 
z perspektivních standardů je WiMAX [1], který byl vybrán jako varianta OFDM 
signálu s relativně nízkým počtem nosných. 
Tab. 4.1 Parametry standardu WiMAX a DVB-T2 
Standard mód Ndata NZP NFFT modulace nosných 
WiMAX 
128 96 22 128 
QPSK, 16QAM, 
64QAM 
256 192 56 256 
512 384 86 512 
1024 768 172 1024 
2048 1536 146 2048 
DVB-T2
1k 852 172 1024 
QPSK, 16QAM, 
64QAM, 256QAM 
2k 1704 344 2048 
4k 3408 688 4096 
8k 6912 1280 8192 
16k 13920 2464 16384 
32k 27840 4928 32768 
 
V tabulce 4.1 jsou uvedeny parametry OFDM modulace pro jednotlivé módy 
standardů DVB-T2 [5] a WiMAX [1]. Zvýrazněny jsou módy vybrané pro další 
simulace, tedy WiMAX v módu 256, který lze považovat za modulaci s nízkým počtem 
nosných a DVB-T2 v módu 32k, jež představuje případ OFDM modulace s vysokým 
počtem nosných. 
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Tab. 4.2 Nastavení parametrů simulace 
OFDM signál dle standardu: WiMAX DVB-T2 
Ndata 200 27840 
NFFT 256 32768 
převzorkování 2x 2x 
modulace nosných QPSK QPSK 
SLM W 16 16 
PTS M 8 8 
SCAFBD 
PC 6 dB 8 dB 
k 3 3 
Ds 0,75 0,75 
 
V tabulce 4.2 jsou uvedeny parametry simulace pro oba případy OFDM signálů 
s různým počtem nosných. Jelikož se simulované signály podstatně liší především 
počtem nosným, liší se tyto signály také svými hodnotami PAPR (viz obrázek 1.3). 
Z tohoto důvodu je v uvedených simulacích rozdílně nastavené ořezání signálu, dané 
konstantou PC v metodě SCABD. Signály s řádově vyšším počtem nosných (tedy 
DVB-T2 mód 32k) jsou ořezány na vyšší úroveň než signály s nižším počtem nosných 
(WiMAX). Je tak provedeno z důvodu zachování přibližně shodného zkreslení 
způsobeného tímto ořezáním. Ostatní parametry simulací jsou již pro obě simulace 
totožné. 
Na obrázcích 4.1 a 4.2 jsou vykresleny distribuční funkce pro PAPR OFDM 
signálů počtem nosných odpovídajícím Wimax (obrázek 4.1), respektive DVT-T2 32k 
(obrázek 4.2). U signálů s nízkým počtem nosných je vliv na redukci PAPR pomocí 
metod založených na MSR (SLM a PTS) a metod založených na ořezání signálu 
(SCAFBD) srovnatelný. Proto je vzájemnou kombinací dosaženo další znatelné redukce 
PAPR. Naproti tomu OFDM signály s velmi vysokým počtem nosných dosahují 
výraznější redukce ořezáním než metodami založenými na MSR. Proto jejich 
vzájemnou kombinací nedochází k tak znatelnému dalšímu poklesu PAPR, jako 
u signálů s nízkým počtem nosných.  
Na obrázcích 4.3 a 4.4 jsou uvedeny závislosti bitové chybovosti na poměru 
signálu k šumu pro signály počtem nosných odpovídající standardu WiMAX, 
respektive DVB-T2. Do cesty těmto signálům byla zařazena i nelinearita v podobě PA 
(konkrétně je použit opět Salehův model nelineárního TWT PA, IBO=5dB). Tyto 
simulace odpovídají simulovanému nastavení z tabulky 4.2, tedy i obrázkům 4.1 a 4.2.  
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Obr. 4.1 CCDF PAPR pro OFDM signál počtem nosných odpovídající standardu WiMAX 
 
Obr. 4.2 CCDF PAPR pro OFDM signál počtem nosných odpovídající standardu DVB-T2 32k 
Signál s nízkým počtem nosných (WiMAX) vykazuje ve všech případech 
s výjimkou samostatně použité metody SCAFBD nižší chybovosti, než původní signál 
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(viz obrázek 4.3). Taktéž ve srovnání s metodami nezkreslujícími signál (PTS a SLM) 
dosahují uvedené kombinace jen nepatrně vyšší chybovosti, což je vykoupeno 
výrazným snížením PAPR (viz 4.1). 
 
Obr. 4.3 BER závislost na SNR pro OFDM signál počtem nosných odpovídající standardu WiMAX 
 
Obr. 4.4 BER závislost na SNR pro OFDM signál počtem nosných odpovídající standardu DVB-T2 32k 
Odlišný výsledek je získán pro OFDM signál s velmi vysokým počtem nosných 
(DVB-T2). Zde je závislost bitové chybovosti na poměru signálu k šumu pro všechny 
simulované případy přibližně shodná (viz obrázek 4.4). Výhodou tedy je, že při znatelné 
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redukci PAPR nedochází ke zvýšení chybovosti přenosu způsobené zkreslením signálu 
při průchodu metodou SCAFBD. 
Pro simulovaný velmi vysoký počet nosných v OFDM symbolu se může 
naskytnout otázka, proč nezvýšit u metod PTS či SLM počet vytvářených reprezentací 
signálu tak, aby výsledná redukce PAPR dosáhla příznivějších hodnot. Z uvedených 
simulací může vyplývat, že pro redukci PAPR v OFDM s vyšším počtem nosných je 
nutné vytvářet více reprezentací tohoto signálu. V následující úvaze je uvažován OFDM 
signál o velmi vysokém počtu nosných, konkrétně s již zmíněný signál počtem nosných 
odpovídající standardu DVB-T2 módu 32k.  
Dle [23] je teoretický vztah pro CCDF PAPR po redukci metodou MSR s P 
statisticky nezávislými realizacemi signálu dán vztahem: 
 ( )( ) ( )( )PR xPAPRCCDFxPAPRCCDF =  (4.1) 
Skutečná redukce PAPR dosahuje většinou horších hodnot, neboť vytvářené 
realizace nemusí být vždy statisticky nezávislé. Na obrázku 4.5 jsou vykresleny 
teoretické průběhy CCDF pro PAPR OFDM signálu počtem nosných odpovídajícím 
standardu DVB-T2 módu 32k. Průběh vykreslený černou křivkou odpovídá PAPR 
signálu bez redukce PAPR. Červené přerušované křivky odpovídají dle vztahu (4.1) 
teoretickému PAPR signálů s redukovaným PAPR pomocí vytvoření P reprezentací. Se 
zvyšujícím se P dochází k větší redukci PAPR. Ta má však za následek zvýšení 
výpočetní náročnosti.  
 
Obr. 4.5 Teoretické průběhy CCDF pro PAPR u OFDM signálu počtem nosných odpovídající standardu 
DVB-T2 32k s redukcí PAPR vytvářením P statisticky nezávislých realizací 
Tato výpočetní náročnost nutná k získání signálu o PAPR odpovídající každé 
jednotlivé červené přerušované křivce je více než dvojnásobná v porovnání s výpočetní 
náročností nutné k výpočtu signálu s PAPR odpovídající křivce předcházející. Je vidět, 
že i při teoretickém vytvoření 65536 statisticky nezávislých reprezentací daného OFDM 
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symbolu, dojde ke snížení PAPR v ideálním případě na přibližně 9dB. Praktická 
hodnota by byla vyšší a pro její realizaci by bylo zapotřebí 65536 výpočtů FFT 
a odhadů PAPR, přičemž postranní informace SI by musela být také nesmyslně 
objemná. Jak je vidět z obrázku 4.2, kombinací metod lze dosáhnout snížení PAPR na 
cca 8,3dB při vytváření pouhých 16 reprezentací. Následné zjednodušené ořezání 
s filtrací a omezením zkreslení dle obrázku 4.4 nezpůsobí znatelné zvýšení chybovosti. 
Význam přítomnosti metod založených na MSR v těchto případech přesto je, a to 
v redukci PAPR v těch OFDM symbolech, jejichž výskyt je sice málo pravděpodobný, 
ale vykazují velmi vysoké PAPR, které lze snížit právě vytvořením jiné reprezentace 
takovéhoto symbolu. 
4.2. Ořezání signálu při různém mapování nosných 
Metody pro redukci PAPR založené na ořezání signálu v časové oblasti, způsobují 
zkreslení signálu. Toto zkreslení se mimo jiné projeví v rozptylu bodů v konstelačních 
diagramech kolem jednotlivých stavů, což má za následek snížení odolnosti signálu 
vůči rušení v přenosovém kanálu. Tato odolnost, i přijatelná míra zkreslení signálu 
metodou redukující jeho PAPR, se výrazně liší také s použitým mapováním 
na jednotlivých nosných. Jaký konkrétní vliv má použité mapování na výslednou 
možnou redukci PAPR spolu s přijatelnou chybovostí v závislosti na poměru SNR, je 
uvedeno v následujících simulacích. 
4.2.1. Situace 1 - Bez omezení zkreslení, konstantní PC 
V prvním případě je signál zpracován metodou SCAF, tedy metodou 
zjednodušeného ořezání s filtrací bez omezení zkreslení, u které bylo nastaveno ořezání 
signálu konstantou PC=5dB bez ohledu na použité mapování. 
Tab. 4.3 Nastavení parametrů simulace - bez omezení zkreslení, konstantní PC 
 BPSK QPSK 16QAM 64QAM 
PC (dB) 5 5 5 5 
Ds (-) bez omezení bez omezení bez omezení bez omezení 
 
Výsledkem je přibližně stejná redukce PAPR ve všech případech použitého 
mapování, viz obrázek 4.6. Obrázek 4.7 znázorňuje závislost bitové chybovosti na SNR 
signálu. Přerušované křivky vykreslují závislost BER na SNR signálu bez použití 
redukce PAPR, znázorňují již zmíněnou rozdílnou odolnost signálů s různým 
mapováním vůči rušení. Křivky nepřerušované odpovídají signálům, které byly 
upraveny metodou SCAF. Je třeba si tedy všímat rozdílu mezi chybovostí 
bez a s použitím SCAF. Pro případ mapování BPSK a QPSK klesá bitová chybovost 
s rostoucím SNR stále k nule, zatímco pro 16QAM a 64QAM konverguje k hodnotám, 
které vykazují dané signály bez přítomnosti aditivního šumu. 
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Obr. 4.6 CCDF pro PAPR při použití metody SCAF s konstantním nastavením PC 
 
Obr. 4.7 BER v závislosti na SNR při použití metody SCAF s konstantním nastavením PC 
4.2.2. Situace 2 - Bez omezení zkreslení, proměnné PC  
V předchozím případě je nastavena konstantní úroveň pro limitaci signálu 
v metodě SCAF bez ohledu na použité mapování. To má za následek vysokou bitovou 
chybovost signálů s mapovaním 16QAM a 64QAM. Aby zůstal signál použitelný 
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i při mapováních méně odolných vůči rušení, je zapotřebí volit úroveň ořezání signálu 
v závislosti na použitém mapování. Proto jsou konstanty PC pro tuto situaci zvoleny 
následovně: 
Tab. 4.4 Nastavení parametrů simulace - bez omezení zkreslení, proměnné PC 
 BPSK QPSK 16QAM 64QAM 
PC (dB) 5 5 6 7 
Ds (-) bez omezení bez omezení bez omezení bez omezení 
 
Na obrázcích 4.8 a 4.9 jsou výsledky v podobě PAPR, respektive BER signálů 
původních a po průchodu metodou SCAF s rozdílným nastavením PC.  
 
Obr. 4.8 CCDF pro PAPR při použití metody SCAF s rozdílným nastavením PC 
Bitová chybovost je nižší, než u předcházejícího nastavení, avšak za cenu velmi 
malé redukce PAPR zejména v případech použití mapování 16QAM a 64QAM. I přes 
malou redukci PAPR, bitová chybovost signálu s mapováním nosných pomocí 64QAM 
konverguje k určité nenulové hodnotě. To znamená, že i v tomto případě bude takový 
signál vykazovat chybovost přenosu i bez přítomnosti dalšího rušení. 
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Obr. 4.9 BER v závislosti na SNR při použití metody SCAF s rozdílným nastavením PC 
4.2.3. Situace 3 - S omezením zkreslení 
Z důvodu snížení chybovosti signálu je velmi žádoucí doplnit metodu SCAF 
blokem omezujícím zkreslení, jedná se tedy o metodu SCAFBD. Pro tento případ je 
možné snížit PC oproti předchozímu stavu, kdy není zkreslení omezeno, následovně:  
Tab. 4.5 Nastavení parametrů simulace - s omezením zkreslení 
 BPSK QPSK 16QAM 64QAM 
PC (dB) 5 5 5,5 6 
Ds (-) 0,75 0,75 0,75 0,75 
 
Výsledné PAPR a bitovou chybovost pro tuto situaci lze pozorovat na obrázcích 
4.10, respektive 4.11. Tento případ demonstruje skutečnost, že při zachování přijatelné 
chybovosti lze metodami založenými na ořezání signálu docílit s rostoucím počtem 
stavů použitého mapování nosných méně výrazné redukce PAPR. Bitová chybovost, jak 
je patrné z obrázku 4.11 ve všech případech klesá k nule.  
V celé této podkapitole bylo snahou ukázat vliv použitého mapování nosných 
na možnosti použití zjednodušeného ořezání s filtrací a příznivý vliv omezení zkreslení 
na chybovost signálu. Proto byly jednotlivé parametry voleny záměrně tak, aby byly 
pozorovány znatelné rozdíly v jednotlivých výsledcích. Pro reálný přenos je vhodné 
nastavit vyšší PC i DS tak, aby došlo k přijatelnému kompromisu mezi snížením PAPR 
a výslednou chybovostí přenosu. Závislosti BER na SNR nebyly simulovány 
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s přítomností nelinearity taktéž z demonstračních důvodů. Při vložení této nelinearity 
dojde k přiblížení křivek chybovosti odpovídající signálům s použitou redukcí PAPR 
ke křivkám signálů, které zkreslené uvažovanou metodou pro redukcí PAPR nebyly. 
 
Obr. 4.10 CCDF pro PAPR při použití metody SCAFBD 
 
Obr. 4.11 BER v závislosti na SNR při použití metody SCAFBD 
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4.3. Převzorkování signálu 
Výsledky publikované v této práci jsou získány simulacemi v prostředí Matlab. 
V určitých případech se však může výsledek získaný simulací (signál s diskrétním 
časem) lišit od měření pomocí reálné implementace (signál se spojitým časem). 
Z důvodu minimalizovat tento možný rozdíl jsou veškeré simulované signály 
převzorkovány. 
Dle [35] lze převzorkovaný m-tý OFDM symbol [ ]Lnxm /  zapsat: 
 [ ] ( ) ⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
⎥⎦
⎤⎢⎣
⎡=
++−
m
N
m
N
m
NNL
m
N
mmm XXXXXXIFFTLnx ....,,0....0,0,....,/
2
2
1
2
121
2
21  (4.2) 
Kde mN
m XX ....1  jsou data mapovaná na jednotlivé nosné m-tého OFDM symbolu, 
L odpovídá faktoru převzorkování a N je počet nosných. 
Předpokládáme-li generování převzorkovaného signálu o délce symbolové 
periody T, pro který platí [ ] ( ) ( ) NLnTtmmm txNLnTxLnx /// === , budou maximální 
hodnoty odpovídat:  
 [ ] ( ) ( )txtxLnx m
tNLnTt
m
n
m
n
maxmax/max
/
≤= =  (4.3) 
Pokud bude dále platit rovnost středních hodnot výkonů signálů 
[ ]{ } ( ){ }22/ txELnxE mm = , musí být PAPR : 
 [ ]{ } ( ){ }txPAPRLnxPAPR mm ≤/  (4.4) 
Tedy, PAPR signálu se spojitým časem bude větší nebo rovno PAPR signálu 
s diskrétním časem. Faktor převzorkování L nabývá hodnot z množiny celých kladných 
čísel a platí: 
 [ ]{ } [ ]{ } 2121 ,// LLLnxPAPRLnxPAPR mm <≤  (4.5) 
V limitním případě: 
 [ ]{ } ( ){ }txPAPRLnxPAPR mm
L
=∞→ /lim  (4.6) 
Se zvyšujícím se faktorem převzorkování L se tedy výsledné PAPR signálu 
s diskrétním časem blíží hodnotě PAPR signálu s časem spojitým. Dle následujících 
simulací lze zjistit, do jaké míry má význam převzorkovávat signál s diskrétním časem, 
aby docházelo ke znatelnému přiblížení výsledků signálů s diskrétním časem 
k výsledkům signálu s časem spojitým.  
Na obrázku 4.12 jsou CCDF funkce PAPR pro OFDM signál o 256 nosných 
mapovaných pomocí QPSK. V tomto případě není použito ZP (viz kapitola 1.1.1), 
všechny nosné jsou obsazeny přenášenými daty. Zde simulace potvrzuje, že se 
zvyšujícím se faktorem převzorkování PAPR signálu roste, avšak tento růst je již 
od jednonásobného převzorkování nepatrný a křivky pro 8x a 20x převzorkovaný signál 
se dokonce zcela překrývají. 
Jinou situací může být signál, u nějž je již použito ZP, viz obrázek 4.13. Na tomto 
obrázku je také demonstrován případ, jak ovlivní převzorkování signálu výsledné PAPR 
v případě použití metody pro redukci PAPR, konkrétně SCAFBD. OFDM signál 
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obsahuje N=200 použitých a Z=56 nulových nosných mapovaných pomocí QPSK. 
U původního signálu, tedy u signálu, který není upraven žádnou metodou pro redukci 
PAPR, je situace obdobná, jako u předcházejícího případu bez použití ZP. Pro signál 
upravený metodou způsobující zkreslení signálu (v tomto případě jde konkrétně 
o metodu SCAFBD), je vliv převzorkování patrný, ovšem také není třeba použít více 
než 2 násobného převzorkování. Křivky pro 8x a 20x převzorkovaný signál se opět 
překrývají. 
 
Obr. 4.12 CCDF pro PAPR v závislosti na převzorkování signálu bez ZP 
 
Obr. 4.13 CCDF pro PAPR v závislosti na převzorkování signálu se ZP a pro metodu SCAFBD 
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5. Analýza výpočetní náročnosti 
Důležitým hlediskem pro výběr a nastavení konkrétních metod pro redukci PAPR 
OFDM signálu je samozřejmě jejich složitost realizace a výpočetní náročnost. V této 
kapitole je provedena analýza výpočetní náročnosti jednotlivých metod a na závěr je 
uveden příklad, jak lze v práci výše uvedenou kombinací metod docílit nižší výpočetní 
náročnosti i podobných výsledků ve srovnání se samostatně použitou metodou 
nezkreslující signál, u které bude zvýšen počet vytvářených realizací. 
Jednou z výpočetně nejnáročnějších operací při implementaci redukce PAPR je 
operace FFT/IFT. Počet reálných násobení a sčítání pro výpočet FFT o délky NFFT 
pomocí algoritmu Radix2 je dle [13]: 
 ( )FFTFFT NNsm 2log5 ⋅⋅=  (5.1) 
 
Tab. 5.1 Výpočetní náročnost vybraných metod pro redukci PAPR 
Metoda 
počet operací na OFDM symbol 
FFT realizací symbolu násobení a sčítání 
výpoče
t PAPR 
min. 
délka 
SI 
(bitů) 
Ořezání 
signálu 1 1 
( )FFTFFT NN 2log5 ⋅⋅  0 0 
F-krát 
opakovan
é ořezání 
s filtrací 
2.F+1 1 ( ) ( )FFTFFT NNF 2log512 ⋅⋅⋅+⋅  0 0 
SCAFBD 3 1 ( )FFTFFT NN 2log53 ⋅⋅⋅  0 0 
SLM W W ( )FFTFFT NNW 2log5 ⋅⋅⋅  W log2(W) 
PTS M 2M ( ) MFFTFFT MMNNM 222log5 2 ⋅⋅+⋅+⋅⋅⋅  2M M 
 
V tabulce 5.1 je výčet počtů jednotlivých operací nutných pro výpočet každého 
OFDM symbolu. Vysoký výpočetní výkon je zapotřebí k výpočtu každé FFT operace 
(viz vztah 5.1). Počet FFT se dále projeví v počtu násobení a sčítání, které je také 
uvedeno v tabulce. V neposlední řadě hraje roli také počet nutných výpočtů PAPR 
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symbolu, který odpovídá počtu vytvářených realizací symbolu. Pro metodu PTS jako 
pro jedinou je uvažován počet sčítání, ten odpovídá také počtu realizací, které vznikají 
sečtením M subbloků. Jako poslední je uvedena potřebná minimální délka postranní 
informace SI, bez které na přijímací straně není možné dekódovat vysílaná data. Lze 
vypozorovat, že nejméně náročné je ořezání signálu. Ten však je pro praktické použití 
nevhodný (viz kapitola 2.1). Opakované ořezání s filtrací lze nahradit méně výpočetně 
náročnou variantou zjednodušeného ořezání s filtrací. U SLM je počet násobení dán 
počtem cest W, protože pro každou z cest je nutný výpočet FFT. Na obrázku 5.1 je 
znázorněna závislost počtu násobení a sčítání nutných pro vytvoření daného počtu 
realizací signálu metodami PTS a SLM. 
 
Obr. 5.1 Závislost počtu operací násobení a sčítání nutných k vytvoření různého počtu realizací OFDM 
symbolu N=256 nosnými metodami PTS a SLM 
Přestože počet realizací vytvořený metodou PTS ve většině případů nedocílí 
stejné redukce PAPR jako při použití metody SLM (bitové prokládání je účinnější, 
vytváří více statisticky nezávislých reprezentací, než násobení jednotlivých dílčích 
subbloků danými hodnotami +1 a -1), dosahuje metoda PTS výraznější redukce PAPR 
než metoda SLM s přibližně stejnou mírou výpočetní náročnosti. Nevýhodou PTS je 
dále vyšší počet nutných výpočtů PAPR a delší postranní informace SI pro srovnatelnou 
redukci PAPR. 
Uvedená rozvaha o výpočetní náročnosti je pouze orientační, neboť vždy záleží 
na konkrétní implementaci daného algoritmu. V této analýze například není zohledněn 
fakt, že v případě metody PTS jsou některé vstupy operace FFT nulové, což může být 
využito ke zjednodušení jejího výpočtu. Další redukce výpočetní náročnosti v případě 
metody PTS lze docílit použitím některé ze suboptimálních metod (například 
s gradientními či genetickými algoritmy), při níž nedochází k výpočtu všech možných 
realizací [15]. Další možností snížení výpočetní náročnosti můžou být techniky sdílení 
aritmetických operací v IFFT výpočtech [36]. Těmito směry se předložená práce 
doposud nezabývá, snahou bylo redukovat výpočetní náročnost vhodnou kombinací 
metody nezpůsobující zkreslení s metodou mírně zkreslující signál. Další výpočetní 
zjednodušení metod nezpůsobující zkreslení vede i ke snížení složitosti celé kombinace. 
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5.1. Redukce výpočetní náročnosti kombinací metod 
U výše uvedených metod, které nezpůsobují zkreslení signálu, tedy u SLM a PTS, 
nedochází k poklesu PAPR lineárně se zvyšující se výpočetní náročností. Naopak 
metody založené na ořezání signálu způsobují zkreslení signálu, ale jejich výpočetní 
náročnost je nižší. Proto je navržena kombinace metod, která při nižší výpočetní 
náročnosti dosáhne přibližně shodných výsledků jako samostatně použitá metoda 
nezkreslující signál s celkově vyšší výpočetní náročností.  
U SLM výpočetní náročnost (počet FFT) roste lineárně se zvyšujícím se počtem 
cest W. S tím avšak neklesá lineárně PAPR, proto není vhodné dosahovat vyšší redukce 
PAPR pouze zvyšováním počtu cest W. U metody PTS klesá PAPR s rostoucím počtem 
subbloků M výrazněji než u SLM, nicméně s výpočetní náročností roste přibližně 
exponenciálně, protože počet realizací symbolu je 2M. Opět tedy není vhodné zvyšovat 
redukci PAPR pouhým zvyšováním počtu subbloků M.  
Z přímého srovnání metod SLM a PTS vychází lépe metoda PTS, proto je zvolena 
k následující kombinaci s metodou SCAFBD. Tato kombinace je již popsána v kapitole 
3.2. Zde je prezentován případ, kdy je kombinací metody PTS s M=4 subbloky 
s metodou SCAFBD dosaženo přibližně stejných výsledků jako u samostatně použité 
metody PTS s M=10 subbloky. 
Na obrázku 5.2 jsou distribuční funkce pro PAPR. Je uvažován OFDM signál 
s N=200 použitými a Z=56 nulovými nosnými. Parametry simulace jsou záměrně 
nastaveny tak, aby kombinací metod PTS s M=4 subbloky a SCAFBD bylo dosaženo 
přibližně stejné redukce PAPR, jako při samostatně použité metodě PTS s počtem 
subbloků navýšených na M=10. Konkrétně je nastavena konstanta pro limitaci signálu 
PC=5,7dB a konstanta pro omezení zkreslení DS=0,92. Konstanta β je vypočtena opět 
jako ekvivalent 3krát opakovaného ořezání s filtrací. 
 
Obr. 5.2 CCDF pro PAPR kombinace metod PTS a SCAFBD redukující výpočetní náročnost 
Na obrázku 5.3 je graf bitové chybovosti v závislosti na poměru SNR 
za přítomnosti Salehova modelu nelineárního PA s IBO=5dB. Zde vykazuje signál 
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po zpracování kombinací metod mírně horší chybovost, než signál získaný metodou 
PTS s M=10 subbloky. Tato chybovost je však stále nižší, než u původního signálu. 
Uvedené nastavení s IBO=5dB představuje nejnepříznivější situaci, kdy se pracovní bod 
zesilovače nachází v pásmu výrazně nelineárním. V praxi bývá tato nelinearita méně 
výrazná. V takovém případě se rozdíly mezi křivkami uvedenými v obrázku 5.3 zmenší. 
 
Obr. 5.3 BER v závislosti na SNR kombinace metod PTS a SCAFBD redukující výpočetní náročnost 
Tab. 5.2 Výpočetní náročnost navržené kombinace metod PTS a SCAFBD 
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bb
lo
ků
 M
 
FF
T 
re
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lu
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ní
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 s
čí
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ní
 
vý
po
če
t 
PA
PR
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in
. d
él
ka
 S
I 
(b
itů
) 
PTS 
4 4 16 41 032 16 4 
10 10 1 024 112 660 1 024 10 
PTS + SCAFBD 4 7 16 71 752 16 4 
 
V tabulce 5.2 jsou uvedeny počty jednotlivých operací nutných k vytvoření 
a přenesení jednoho OFDM symbolu. Oproti srovnávané metodě PTS s M=10 subbloky, 
kombinací metod PTS + SCAFBD klesne počet nutných násobení a sčítání přibližně 
o třetinu, výpočtů PAPR dokonce na přibližně 1/60. O více než polovinu kratší je také 
minimální délka postranní informace SI. 
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Výsledkem uvedené kombinace je systém, který vykazuje přibližně stejné PAPR 
a jen mírně horší chybovost v závislosti na SNR, než metoda PTS s M=10 subbloky. 
Výhodou použití této kombinace je nižší výpočetní náročnost, která je dána (viz tabulka 
5.2) přibližně 2/3 počtem násobení, 1/60 nutných výpočtů PAPR a přibližně poloviční 
délkou postranní informace SI. 
Redukce dynamiky signálu v systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem 
 
 
- 68 - 
 
6. Závěr 
Předložená dizertační práce se zabývá problematikou redukce dynamiky signálů 
v systémech s ortogonálním frekvenčním multiplexem (OFDM). Redukcí dynamiky 
OFDM signálů vyjádřené pomocí PAPR dojde k následujícím pozitivním jevům: 
snížení zkreslení na nelineárních výkonových zesilovačích, snížení požadavků 
na vlastnosti D/A převodu a zvýšení středního vysílacího výkonu při zachování 
maximálních vysílacích hodnot. 
V první části práce byly srovnány vybrané používané metody za účelem stanovení 
užitečného rozsahu nastavení jednotlivých parametrů a to s ohledem nejen na redukci 
PAPR, ale i na výslednou chybovost a výpočetní náročnost celého systému. Metody 
zkreslující signál, tedy metody založené na ořezání signálu, se vyznačují relativně 
nízkou výpočetní náročností a dobrou redukcí PAPR. To je však vykoupeno již 
zmíněným zkreslením, které tyto metody vnášejí do signálu. Jednoduché ořezání 
signálu je metoda nejjednodušší, avšak vzhledem k výraznému zvýšení výkonu signálu 
emitovaného do sousedních kmitočtových pásem není vhodná pro samotné použití. 
Opakované ořezání doplněné o frekvenční filtraci tímto efektem netrpí, k výpočtu je 
však potřebný vyšší výpočetní výkon daný dvěma výpočty FFT pro každé opakování 
procesu ořezání s filtrací. Zjednodušené ořezání s filtrací je metoda nahrazující 
opakované ořezání s filtrací, která ke své realizaci potřebuje pouhé 3 výpočty FFT. 
Oproti opakovanému ořezání s filtrací je tedy redukována výpočetní náročnost systému. 
Z metod, které nezpůsobují zkreslení signálu, byly analyzovány metody SLM a PTS. 
Obě z nich jsou založené na vytváření více reprezentací jednoho signálu, vzájemně se 
způsobem, kterým je těchto více reprezentací získáno.  
V metodě založené na zjednodušeném ořezání s frekvenční filtrací byly 
aplikovány různé postupy omezení zkreslení. Tyto postupy byly vzájemně porovnány 
s ohledem na výslednou redukci PAPR, chybovost i složitost. Je-li kladen důraz 
na jednoduchou realizaci, je výhodné použít postup označený BD2. Složitější postup 
označený jako BD4 vede k nejvýraznějšímu poklesu PAPR. Při aplikaci postupu BD5 
nedochází k žádnému zvýšení chybovosti, na druhou redukce PAPR je výrazně horší 
než u ostatních postupů. Výsledky metody zjednodušeného ořezání s filtrací doplněné 
o omezení zkreslení, včetně jednotlivých postupů pro omezení zkreslení byly 
publikovány na mezinárodní zahraniční konferenci ve Slovinsku v roce 2007. 
Metoda ořezání s omezením zkreslení SCAFBD byla v další části práce použita 
pro vytvoření kombinací s nezkreslujícími metodami SLM a PTS. Cílem bylo 
dosáhnout výraznější redukce PAPR než v případě jednotlivých metod, zároveň byl 
brán ohled na chybovost a výpočetní náročnost celého systému. Kombinace metod SLM 
a opakovaného ořezání s filtrací byla publikována na mezinárodní zahraniční konferenci 
IWSSIP & ECSIPMCS ve slovinském Mariboru v roce 2007. Kombinace metod PTS 
a SCAFBD byla publikována na mezinárodní konferenci Radioelektronika 2008 
v Praze. Dále byla provedena analýza možností použití těchto kombinací metod 
v perspektivních systémech využívajících OFDM (WiMAX a DVB-T2). Výsledky 
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analýzy byly sumarizovány v příspěvku, který je nyní v recenzním řízení časopisu Acta 
Electrotechnica et Informatica. 
V závěru práce byla zhodnocena výpočetní náročnost jednotlivých metod. 
Na konkrétním případu byla demonstrována možnost, jak kombinací metod výrazně 
snížit výpočetní náročnost systému s řádově stovkami nosných při zachování přibližně 
stejných výsledků v podobě dosažené redukce PAPR a chybovosti přenosu. V případě 
systémů s OFDM o velmi vysokém počtu nosných (řádově desetitisíce), je možné 
za cenu mírného zvýšení chybovosti dosáhnout výrazné redukce PAPR, která by jinak 
byla prakticky nerealizovatelná ani za cenu neúměrně vysoké výpočetní náročnosti. 
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